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Prefacio 


A partir de los años setenta. la tecnología de circuitos integrados basada en transistores Com- 
plementarios Metal-Oxido-Semiconductor (CMOS) superó en utilización a la tecnología basada en 
transistors bipolares de juntura. Desde ese momento la tecnología CMOS se convirtió en el pilar del 
diseño de circuitos integrados modernos, tanto analógicos como digitales. Los contenidos curriculares 
de las carreras de ingeniería electrónica en los países lideres en diseño electrónico se adaptaron a la 
nueva tecnología. En Argentina. así como en la mayoría de los países de hispanoamérica, este cambio 
no se dio, manteniéndose en los cursos básicos el enfoque previo basado en transistores bipolares y 
componentes discretos. 

Este libro se basa en más de diez años de experiencia en el dictado de las materias “Dispositivos 
Semiconductores” y “Análisis y Diseño de Circuitos Digitales”. materias de tercer y quinto año respec- 
tivamente, de la carrera de Ingeniería Electrónica, de la Universidad del Sur, desde el año 1999 hasta 
la fecha; y refleja también la experiencia adquirida a través de la enseñanza de los cursos de la Escuela 
Argentina de Micro-Nanoelectrónica. Tecnología y Aplicaciones (EAMTA). levada a cabo desde el año 
2006 hasta la fecha. 

El objetivo central de este libro es proveer el material básico en castellano para la enseñanza inicial 
a nivel de grado de microelectrónica para carreras de ingenieria electrónica e ingenierías afines. 

El alcance del libro comprende la descripción de los dispositivos básicos microelectrónicos, desde 
una perspectiva útil para un diseñador de circuitos. El libro tiene como objetivo introducir la electrónica 
de estado sólido, proveyendo los modelos básicos que más adelante el estudiante requiere para abordar 
el diseño de etapas básicas de circuitos integrados, tanto analógicas como digitales. Se describen los 
principios y modelos de cuatro dispositivos fundamentales: la juntura semiconductora, el capacitor 
MOS. el transistor MOS v el transistor bipolar de juntura. Para todos los dispositivos mencionados 
se describen los principios básicos de operación y se desarrollan las ecuaciones que modelan su com- 
portamiento en corriente contínua (DC). señalando claramente los rangos de funcionamiento. Estos 
contenidos proveen la base para el cálculo de puntos de operación (polarización) de circuitos en cursos 
posteriores. A continuación se desarrollan los modelos lineales incrementales, es decir. aquellos modelos 
destinados a representar el dispositivo en un pequeño entorno de un punto de trabajo. Estos modelos 
son la base para el análisis de circuitos en pequeña señal, que incluye cálculo de ganancia, sensibilidad, 
impedancia, etc. Por último, se derivan las expresiones de las cargas eléctricas acumuladas para cada 
uno de los distintos dispositivos, y se desarrollan las expresiones de las capacidades asociadas teniendo 
en cuenta la región de operación. La inclusión de las capacidades de los dispositivos es fundamental 
para el análisis y diseño frecuencial de circuitos (AC), en particular de filtros. 

Hay dos características distintivas acerca del enfoque adoptado en este libro. La primera carac- 
terística es la utilización de resultados experimentales para ilustrar curvas y caracteristicas de los 
dispositivos y circuitos utilizados. De esta manera se pretende que el estudiante se familiarice con 
valores típicos de corrientes, tensiones y tiempos correspondientes a dispositivos reales de circuitos in- 
tegrados. La segunda característica es la utilización a lo largo del libro de rutinas de Matlab para la 
visualización de ecuaciones. Esto tiene como objetivo integrar la utilización de herramientas auxiliares 
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de cálculo al proceso de aprendizaje del estudiante. 


Organización El libro está organizado de la siguiente manera. 

El Capítulo 1 incluye una breve descripción de los bloques constitutivos de circuitos (resistores. 
capacitores, inductores, memristores, fuentes independientes y fuentes controladas) y establece el marco 
conceptual dentro del cual se ubican los modelos de los dispositivos. Se introduce la noción de modelos 
de acuerdo a la amplitud de la señal, definiendo los modelos globales, locales y lineales incrementales, 
y la noción de modelos de acuerdo a la frecuencia de la señal. definiendo modelos de DC, de baja 
frecuencia, de media frecuencia y de alta frecuencia. 


Ct 


El Capítulo 2 comienza con una descripción de las propiedades electrónicas del Silicio, sus bandas de 
energía y la generación de portadores. Luego se describe el dopado de Silicio mediante la introducción 
de impurezas n se .s una interpretación gráfica del resultado. Esto permite abordar los mecanismos de 
conducción de 
analítica de la 


* las condiciones de borde en las interfaces entre materiales. Se introduce el concepto de potencial 


tadores en semiconductores: arrastre y difusión; y hallar en ambos casos la expresión 
i corriente resultante. Se desarrollan a continuación las leyes básicas de electroestática, 


relativo entre materiales, el cual resulta de utilidad para los desarrollos de la juntura semiconductora 
y del capacitor MOS. En base a los potenciales relativos, se halla la lev de la juntura que establece 
la diferencia de potencial entre los portadores de dos regiones de Silicio en función de los dopados 
respectivos. Por último. se hace una breve mención a los potenciales que surgen cuando dos materiales 
diferentes se ponen en contacto, lo cual resulta relevante para describir la unión entre los dispositivos 
semiconductores y los restantes componentes circuitales. 

El Capítulo 3 introduce la juntura semiconductora. Primero se hace un análisis electroestático sin 
tensión aplicada y se hallan la densidad de carga, el campo eléctrico y el potencial resultante. Luego, 
se extiende el análisis al caso en que hay una tensión de DC aplicada y se desarrolla la expresión 
de la corriente de difusión, utilizando la simplificación de base corta. tanto para el caso de tensión 
directa como para el de tensión inversa. En base al modelo de DC hallado se deriva el modelo lineal 
incremental. Para el cálculo del modelo de AC se analiza primero el caso de tensión inversa y se 
halla la carga de vaciamiento, a partir de la cual se deduce la capacidad correspondiente. Luego, se 
considera el caso de tensión directa y se halla la carga almacenada, producto de la conducción de los 
portadores minoritarios. a partir de la cual se deduce la capacidad de difusión. Por último, se describen 
los mecanismos de ruptura inversa: avalancha y efecto túnel: y sus Caracteristicas part iculares. 

El Capítulo 4 analiza el capacitor MOS, formado entre un metal y un semiconductor separados por 
un dieléctrico. El análisis se centra en el desarrollo de la electroestática de esta estructura (utilizando 
polisilicio fuertemente dopado en lugar de metal) y la derivación de las cargas en juego, en función de 
la tensión aplicada en terminales, para cada uno e los modos de funcionamiento: acumulación. vacia- 
miento e inversión. Por motivos didácticos, el análisis se comienza a partir del punto de Banda Plana, 
donde las cargas a lo largo del capacitor son nulas. A continuación se halla el modelo de AC a partir 
an la expresión de carga hallada previamente. Por último, se resumen las características principales 
(valores de las tensiones de Banda Plana y de Umbral, y configuraciones de carga resultantes) cuando 
los dopados del material del gate y del sustrato cambian de tipo y valor. | 

El Capítulo 5 desarrolla el transistor MOS en sus dos versiones. el transistor de canal N o NMOS, y 
el transistor de canal P o PMOS. Ambos análisis, si bien siguen lineamientos completamente paralelos, 
se desarrollan en forma separada y completa. Para ambos dispositivos se siguen los mismos pasos. Para 
hallar el modelo de DC, se realiza un análisis electroestático donde se halla la expresión genérica de 
la corriente del transistor en función de la carga de inversión y su velocidad en un pinto arbitrario 
del canal. Luego se integra esta expresión para hallar la corriente en función de las tensiones entre 
terminales. En este punto se plantean dos modelos de utilidad: el modelo con las tensiones referidas al 
sustrato, de interés particular para diseño analógico; y el modelo con las tensiones referidas al source. 


VHI 


de uso masivo. sobre todo en el caso de diseño digital. Las regiones de funcionamiento y sus curvas 


resultantes se ilustran utilizando datos experimentales medidos sobre circuitos integrados de prueba. 
El modelo lineal incremental se halla a partir del modelo de DC, considerando las regiones de triodo y 
saturación. También en este caso se ilustran los modelos resultantes de utilizar el sustrato, o el source, 
como terminal común. Para hallar el modelo de AC. se calculan las distintas capacidades involucradas: 
la capacidad del gate, las capacidades de solapamiento y las capacidades de vaciamiento de las junturas 
de source y drain. Para el caso de la capacidad del gate, se tienen en cuenta las diferencias en tunción 
del modo de operación del transistor. Por último, se introduce la frecuencia de transición como el límite 
aproximado de validez del modelo de frecuencias medias. 

El Capítulo 6 desarrolla el transistor bipolar de juntura. en sus dos versiones, el transistor PNP 
y el transistor NPN. Al igual que en el caso del transistor MOS. ambos análisis se desarrollan en 
forma separada y completa. Para hallar el modelo de DC, se plantean las expresiones de los niveles 
de portadores minoritarios en función de las tensiones aplicadas. v se procede a hallar la expresión de 
las corrientes de emisor. colector y base para los tres casos relevantes: directa activa, reversa activa 
y saturación. A partir del caso de saturación, que se obtiene como una combinación de los casos de 
activa directa y activa reversa, se plantea el modelo de Ebers Moll, que captura en forma global el 
comportamiento del transistor bipolar de juntura. También se plantean versiones simplificadas del 
modelo de Ebers Moll para los casos de activa directa y saturación, de utilidad para la resolución de 
puntos de funcionamiento de circuitos con transistores. Las regiones de funcionamiento y sus curvas 
resultantes se ilustran utilizando datos experimentales. A partir del modelo de Ebers Moll, se deriva el 
modelo lineal incremental y se introduce el modelo híbrido=7. Para hallar el modelo de AC. se calculan 
dos capacidades: la capacidad de vaciamiento de la juntura base colector. que se halla en inversa: y 
la capacidad de difusión. producto de la acumulación de portadores minoritarios en la juntura base- 
emisor. que se halla en directa. De igual manera que en el caso del transistor | MOS. se halla la frecuencia 
de transición como el límite aproximado de validez del modelo de frecuencias medias. 

En la mayoría de los libros de texto, se presenta con mayor énfasis el análisis de los transistores 
NMOS y NPN. es decir. aquellos cuya conducción se basa en electrones, y se resumen de manera 
sintética las ecuaciones para los dispositivos PMOS y PNP, es decir, aquellos cuya conducción se basa 
en huecos. El enfoque adoptado en este libro consiste en presentar los desarrollos com pletos para todos 
los dispositivos. La explicación principal se realiza para el caso del transistor NMOS y del transistor 
PNP (es decir, se prioriza un dispositivo con conducción en base a electrones y otro en base a huecos) 
mientras que para el caso del transistor PMOS y del transistor NPN se re: aliza una explicación más 
sintética, pero manteniendo todos los desarrollos. Este enfoque se adopta a raíz de los mejores resultados 
observados en el aprendizaje de los estudiantes. 
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Capítulo 1 


Modelos de Circuitos Eléctricos 


Un circuito físico se define como la interconexión de dispositivos físicos. es decir, componentes 
reales disponibles tales como resistores. amplificadores operacionales. inductores, capacitores. cables, 
etc. Es necesario distinguir un “dispositivo físico”ó un “circuito físico" de su modelo. El modelo de un 
dispositivo físico, es una representación matemática que permite estudiar su comportamiento. De la 
misma manera, el modelo de un circuito físico es una representación matemática que permite el estudio, 
análisis y resolución de un conjunto de dispositivos interconectados. Hecha esta aclaración, de aquí en 
adelante se utilizarán las expresiones dispositivo y circuito para hacer referencia a modelos. 

Sin excepción. cada elemento circuital será una aproximación del dispositivo físico correspondiente. 
con lo cual, el cireuito también será una aproximación del circuito físico. Como sucede con toda 
aproximación, es necesario determinar, para su correcta utilización. los límites dentro de los cuales 
ésta produce resultados razonables. En el caso de circuitos eléctricos, ésto se traduce en determinar 
los rangos de amplitudes y frecuencias dentro de los cuales el modelo circuital aproxima correctamente 
al circuito físico. La utilización de modelos circuitales fuera de los rangos de validez del circuito físico 
asociado. es un error típico que se vé agravado por el uso de simuladores. Los simuladores de circuitos 
basan su funcionamiento en la resolución numérica de las ecuaciones resultantes de la interconexión 
de elementos circuitales. La solución producida por el simulador tendrá sentido siempre y cuando, 
para las señales utilizadas. cada uno de los elementos circuitales funcione en todo momento dentro 
de su región de validez. Esta verificación es algo que recae por completo en el usuario. dado que el 
simulador se limita a resolver las ecuaciones del circuito y no tiene información acerca de la relación 
entre el circuito y el circuito físico. En pocas palabras, el simulador resuelve circuitos (modelos) y no 
circuitos físicos. Por definición [1], un elemento circuital es equivalente a un elemento físico cuando 
ambos son indistinguibles a partir de mediciones eléctricas en sus terminales. Desafortunadamente, 
no siempre es posible hallar un circuito equivalente, y el ingeniero debe conformarse con un circuito 
aprorimadamente equivalente en rangos definidos de funcionamiento. Es importante entender que es 
una tarea primordial del ingeniero producir un circuito aproximadamente equivalente que permita 
representar el circuito físico para las señales de interés. 

Los circuitos eléctricos desarrollados en este libro caen en la categoría de los denominados modelos 
de parámetros concentrados. Un modelo puede considerarse de parámetros concentrados. cuando la 
dimensión del dispositivo es pequeña con respecto a las longitudes de onda de las señales aplicadas. En 
un modelo de parámetros concentrados las ondas electromagnéticas se propagan a través del mismo 
en forma instantánea, de tal manera que la corriente i(t) que fluye en cualquier terminal y la tensión 
vít) entre cualquier par de terminales está bien definida para todo tiempo t [1]. Cada elemento puede 
considerarse puntual, manteniendo una relación entre la corriente a través del mismo y la tensión 
entre sus terminales. En otras palabras, en un circuito de parámetros concentrados, las dimensiones y 
formas de cada uno de sus elementos son irrelevantes. En los casos donde un modelo de parámetros 


concentrados no es suficiente, por ejemplo en el caso de una línea de transmisión, donde cada sección de 
la misma posee un valor i(t, x) de corriente y un valor v(t. x) de tensión, que dependen de la posición v, 
es necesario recurrir a un modelo de parámetros distribuidos?. Todos los circuitos utilizados en este libro 
pueden modelarse adecuadamente (siempre que las frecuencias de trabajo no sean lo suficientemente 
grandes) mediante modelos de parámetros concentrados. 

En definitiva, el objetivo final de los modelos a utilizar es poder predecir el comportamiento eléctri- 
co de un circuito dado. Debido a esto, será de interés producir un circuito equivalente utilizando una 
colección de elementos básicos. A continuación se resumen brevemente los elementos circuitales necesa- 
rios para modelar circuitos de parámetros concentrados, y luego se da una clasificación de los modelos 
en función de la amplitud y frecuencia de las señales utilizadas. 


1.1. Bloques constitutivos de modelos 


1.1.1. Resistores 


Un resistor es un elemento circuital de dos terminales caracterizado por una curva en el plano 
tensión v versus corriente i. Matemáticamente, un resistor satisface la siguiente relación: 


Re = ((e,1) : f(u,1) = 0) (1.1) 


Si el resistor consiste de una recta que pasa por el origen, es decir 


v=Rxi (1.2) 


entonces se denomina resistor lineal. En cualquier otro caso, el resistor se dice no lineal. Si la curva 
v—i puede expresarse como una función de la corriente (tensión), entonces el resistor se dice controlado 
por corriente (tensión). Una curva monótonamente creciente es controlada por tensión y corriente a la 
vez. 

En el caso en que un resistor no lineal sea controlado por corriente, es decir v = v{i), el mismo se 
puede representar como: 


v(t) = MO x i(t) (1.3) 
donde 
di 


se denomina la resistencia incremental. El símbolo del resistor se muestra en la Fig. 1.1-a. 


1.1.2. Capacitores 


Un capacitor es un elemento circuital de dos terminales caracterizado por una curva en el plano 
tensión v versus carga q. Matemáticamente, un capacitor satisface la siguiente relación: 


Re = [tv.q) : f(v.q) = 0} (1.5) 


Si el capacitor consiste de una recta que pasa por el origen, es decir 


1Un pequeño elemento metálico puede representarse con un modelo de parámetros concentrados, dado que al exponerse 
a una fuente de calor, presenta una temperatura bien definida. Una varilla metálica larga, expuesta a una fuente de calor 
en un punto particular, debe representarse con un modelo de parámetros distribuídos, dado que la temperatura depende 
del lugar de la varilla y del instante de tiempo considerado 


po 


1.1. Bloques constit 


g=0 58 (1.6) 
entonces se denomina capacitor lineal. Dado que i(t) = dq(t)/dt. (1.6) se puede escribir de las 
siguientes formas equivalentes: 
y lt) a 
Hi) =C x — 1.7) 
di : 
1 t 

uH = = imdr (1.8) 

eE 


En cualquier otro caso. el capacitor se dice no lineal. Si la curva v — q puede expresarse como una 
función de la tensión (carga). entonces el capacitor se dice controlado por tensión (carga). Una curva 
monótonamente creciente es controlada por tensión y carga a la vez. 

En el caso en que un capacitor no lineal sea controlado por carga. es decir q = q(v), el mismo se 
puede representar como: 


deli) 


(Ð =C) x (1.9) 
di 
donde 
x A dqlwj fa a 
Ch) E (1.10) 
de 
se denomina la capacidad incremental. El símbolo del capacitor se muestra en la Fig. 1.1-b. 
1.1.3. Inductores 
Un inductor es un elemento circuital de dos terminales caracterizado por una curva en el plano 
corriente į versus flujo 6. Matemáticamente. un inductor satisface la siguiente relación: 
R = {li 0) 20) = 0} (1.11) 
Si el inductor consiste de una recta que pasa por el origen, es decir 
Os EXI (1.12) 


entonces se denomina inductor lineal. Dado que v(t) = dó(t)/dt. (1.12) se puede escribir de las 
siguientes formas equivalentes: 


| tilt) f 
a (1.13) 
dt i 
1 Fa 
Ut) == víridr (1.14) 
i T, Jox . y 


En cualquier otro caso, el inductor se dice no lineal. Si la curva ¿— ó puede expresarse como una 
función de la corriente (flujo), entonces el inductor se dice controlado por corriente (flujo). Una curva 
monótonamente creciente es controlada por flujo y corriente a la vez. 

En el caso en que un inductor no lineal sea controlado por flujo, es decir 6 = (+). el mismo se 
puede representar como: 


dit) 
dt 


vt = LE) 


fed 

uh 

Gt 
a 
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donde 


La a LO (1.16) 


di 


se denomina la inductancia incremental. El símbolo del inductor se muestra en la Fig. 1.1-c. 


1.1.4. Memristores 


Un memristor (o resistor con memoria) es un elemento circuital de dos terminales caracterizado 
por una curva en el plano carga q versus flujo ġ. Este elemento fue predicho en el año 1971 por Leon O. 
Chua [2], pero no fue hasta el año 2008 que se halló evidencia experimental de un dispositivo de esta 
naturaleza [3]. El descubrimiento fue hecho por investigadores de los laboratorios de Hewlett Packard, 
al analizar dispositivos de escala nanométrica. Matemáticamente. un memristor satisface la siguiente 
relación: 


Rar = ((q,0) : f(q, 6) =0) (1.17) 


Si el memristor consiste de una recta que pasa por el origen, es decir 


ó=Mxq (1.18) 


el dispositivo es equivalente a un resistor lineal, v = M x i. Debido a esto y tal como se señala 
en [2], el memristor no tiene sentido en la teoría de redes lineales. 

En cualquier otro caso, el memvristor se dice no lineal. Si la curva q — ó puede expresarse como 
una función de la carga (flujo), entonces el memristor se dice controlado por carga (flujo). Una curva 
monótonamente creciente es controlada por flujo y carga a la vez. 

En el caso en que un memristor no lineal sea controlado por carga, es decir 6 = 6(q), el mismo se 
puede representar como: 


olt) = MÍO) x g(t) (1.19) 
donde 
M() ê dota) (1.20) 
dq 


se denomina la memristancia incremental. La Ec. (1.19) también se puede expresar como: 


to “to 
J v(rìdr = M(¢) x Í i(T)dT (1.21) 


z fla is E E : ; ; i 
Dado que q = ds (7)d7, la memristancia para un tiempo dado ty es función de los valores pasados 
de corriente en el dispositivo: 


rEo 
Mí) = a) i(T)jdr) (1.22) 
d DC 
De aquí el nombre de memristor o resistor con memoria. El símbolo del memristor se muestra en 
la Fig. 1.1-d. 


e) f) 
v=kwv, (controlada i= kv, (controlada 
por tensión) por tensión) 

i= ki, (controlada 
por corriente) 


v= ki (controlada 
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Figura 1.1: Bloques constitutivos de circuitos: a) resistor: b) capacitor: e) inductor; d) memristor; e) 
fuente independiente de tensión; f) fuente independiente de corriente; g) fuente de tensión controlada; 
h) fuente de corriente controlada: 1) convenciones utilizadas de tensión y corriente. 


1.1.5. Fuentes independientes 


Una fuente independiente de tensión es un elemento de dos terminales, cuya tensión entre terminales 
uvs(t) para cualquier instante de tiempo se halla definida a priori. y es independiente de la corriente. 
Dado que una fuente de tensión independiente se puede representar. para un dado instante de tiempo 
t, en el plano tensión versus corriente, se trata de un caso particular de un resistor. Es importante 
notar aquí que debido a la independencia entre la tensión vs y su corriente, la resistencia incremental 
de una fuente de tensión independiente verifica: 

pS (1.23) 


di 


Debido a ello, cuando se realizan análisis de pequeña señal de circuitos. las fuentes independientes 
de tensión se reemplazan por una resistencia de valor cero, es decir. un cortocircuito. El símbolo de 
una fuente independiente de tensión se muestra en la Fig. 1.1-e. 

Una fuente independiente de corriente es un elemento de dos terminales, cuya corriente sf t) para 
cualquier instante de tiempo se halla definida a priori, y es independiente de la tensión. Dado que una 
fuente de corriente independiente se puede representar, para un dado instante de tiempo t. mediante 
una curva en el plano tensión versus corriente, se trata también de un caso particular de un resistor. Es 
importante notar aquí que debido a la independencia entre la corriente is y su tensión, la resistencia 
incremental de una fuente de tensión independiente verifica: 

1 dis i 
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Debido a ello, cuando se realizan análisis de pequeña señal de circuitos. las fuentes independientes 
de corriente se reemplazan por una resistencia de valor infinito, es decir, un circuito abierto. El símbolo 
de una fuente independiente de corriente se muestra en la Fig. 1.1-£. 


1.1.6. Fuentes controladas 


Una fuente controlada (dependiente) lineal es un elemento de dos terminales cuya tensión o corrien- 
te para cualquier instante de tiempo es proporcional a la tensión vą o la corriente iz en un elemento æ 
de otra parte del circuito. El elemento x del cual depende la fuente controlada es denominado elemen- 
to controlador. Teniendo en cuenta las cuatro posibles combinaciones, resultan las fuentes de tensión 
controladas por tensión (FTCT), o controladas por corriente (FTCC), y las fuentes de corriente con- 
troladas por tensión (FCCT), o controladas por corriente (FCCC). El símbolo de una fuente controlada 
de tensión se muestra en la Fig. 1.l-g, y el correspondiente a una fuente de controlada de corriente se 
muestra en la Fig. 1.1-h. 


1.1.7. Convenciones 


A lo largo del libro se utilizará la convención de la Fig. 1.1 para indicar tensiones y corrientes en 
un elemento. Las corrientes se indicarán mediante una flecha entrante, y las tensiones se medirán con 
respecto al terminal negativo del elemento v =w7 — 47 


1.2. Clasificación de modelos 


1.2.1. Modelos según la amplitud 


De acuerdo a la amplitud de las señales un modelo puede clasificarse como global. local o lineal 
incremental [4]. 
te. Un modelo local representa fielmente a un dispositivo sobre una porción determinada del rango 
de tensión y corriente del dispositivo. Finalmente, un modelo lineal incremental provee una aproxima- 
ción a un dispositivo utilizando solamente los elementos lineales del conjunto de elementos circuitales 
introducidos en la Sección 1.1 (es decir, excluyendo las fuentes independientes y todos los elementos 
no lineales). De acuerdo a lo expuesto, un modelo lineal incremental representa solamente el compor- 
tamiento del dispositivo en un pequeño entorno de un punto de trabajo; lo suficientemente pequeño 
como para que la aproximación lineal sea válida. Si se agranda el entorno para cubrir un mayor rango 
de las variables, el modelo resultante será local, y podrá ser lineal o no lineal, dependiendo tanto del 
dispositivo como del rango de las variables consideradas. Si se extiende el rango de las variables a todos 
los valores posibles, inevitablemente aparecerán fenómenos no lineales, como pueden ser no-linealidades 
intrínsecas del dispositivo y/o fenómenos de ruptura. Debido a esto, un modelo global de un dispositivo 
electrónico es necesariamente no lineal. 


Ejemplo 1 La Fig. 1.2-a muestra el símbolo de un diodo semiconductor y su modelo global a través 
de la curva de corriente ip en función de la tensión en sus terminales vp. La tensión Von = T00mV 
es la tensión a partir de la cual el diodo comienza a conducir una corriente significativa. mientras que 
Var es la tensión de ruptura inversa, que dependiendo del tipo de diodo puede variar entre algunas 
decenas o centenas de voltios. La Fig. 1.2-b muestra un circuito equivalente aproximado de tipo global, 
construido con diodos ideales y fuentes de tensión, que es capaz de reproducir el comportamiento del 
dispositivo para tensiones de amplitud grande, tanto positivas como negativas. Un diodo ideal presenta 
corriente nula para —Vgp < vp < Von. con vp = Von siip > 0, y up = —Var siip < 0. Este 
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Figura 1.2: Modelo global de un diodo: aì simbolo y curva corriente-tensión que define el modelo global; 
b) circuito equivalente para aproximar el modelo global utilizando diodos ideales: c) respuesta temporal 
del diodo ante una entrada positiva y negativa (sin alcanzar Vpr): e) respuesta temporal del diodo 
ante una entrada negativa. 


circuito se puede utilizar para determinar la respuesta del diodo ante una entrada de valores positivos 
y negativos, como se muestra en la Fig. 1.2-c. y también reproduce fielmente el comportamiento para 
tensiones negativas cercanas a la tensión de ruptura inversa, como se muestra en el circuito de la Fig. 
1.2-d. 


Ejemplo 2 La Fig. 1.3-a muestra el modelo local de un diodo y el circuito equivalente que consiste en 
una fuente de tensión y una resistencia serie. Este modelo es válido siempre y cuando sea vp > Von. 
La Fig. 1.3-c muestra la respuesta temporal de la corriente en un circuito utilizando este modelo, 
cuando se aplica una señal triangular de tensión. 


Ejemplo 3 La Fig. 1.3-b muestra el modelo lineal incremental de un diodo y el circuito equivalente 
que consiste en una resistencia. Este modelo es válido en un entorno del punto de trabajo definido por 
el par (Vp, Ip) y relaciona las variables de pequeña señal ia y va. La Fig. 1.3-d muestra la respuesta 
temporal de un circuito utilizando este modelo. La señal de entrada vry tiene una componente contínua 
de valor Vin y una componente de señal vin que es la que se aplica al modelo lineal incremental. 
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Figura 1.3: Modelos locales y lineales incrementales de un diodo: a) modelo local v circuito equivalente: 
b) modelo lineal incremental y circuito equivalente: c) respuesta temporal utilizando el modelo local; 


e) respuesta temporal utilizando el modelo lineal incremental. 


1.2.2. Modelos según la frecuencia 


De acuerdo a la frecuencia de las señales un modelo puede clasificarse como de corriente contínua 
(DC) o de corriente alterna (AC). Un modelo de DC solo posee elementos resistivos, fuentes indepen- 
dientes y dependientes de DC; es decir, no posee capacitores, inductores o memristores (no lineales). 
Los modelos de DC en general son capaces de modelar desde DC {f =0Hz) hasta alguna frecuencia 
relativamente baja. Los modelos de AC contienen capacitores, inductores, memristores, y/o fuentes 
independientes o dependientes de AC. Su comportamiento presenta variaciones dependiendo de la fre- 
cuencia de las señales utilizadas. Son capaces de modelar desde frecuencias muy bajas hasta frecuencias 
muy altas. En virtud del amplio rango de frecuencias utilizadas en la electrónica, que vá desde algunos 
Hz o fracciones de Hz hasta GHz. usualmente se divide el espectro frecuencial en frecuencias bajas. 
frecuencias medias y frecuencias altas. Las bajas frecuencias comprenden en general el rango de audio, 
desde algunos Hz hasta algunas decenas de KHz. Las frecuencias medias comprenden desde algunas 
decenas de KHz hasta algunas decenas de MHz. Por último, altas frecuencias comprenden frecuencias 
superiores a las centenas de MHz. Los modelos que se desarrollan en este libro. tanto para diodos como 
para transistores son válidos desde DC hasta frecuencias medias. 


Ejemplo 4 La Fig. 1.4-a ilustra una resistencia de Silicio policristalino en un proceso moderno de 


S 


Resistencia de Silicio 


policristalino 


R 


sustrato 


a) b) 


Figura 1.4: a) Diagrama de una resistencia realizada con Silicio policristalino en un proceso de circuitos 
integrados: b) Circuito equivalente. 


circuitos integrados. Para DC y frecuencias bajas. es suficiente con considerar la resistencia dada por 


Ey Ane 
R=px— (1.25) 
yz 
donde x es la longitud. y el ancho. y z la profundidad, tal como se ilustra en la Fig. 1.4. Si y = 0.5m. 
£ = 1500m. z = 0,.5um. y considerando que la resistividad del Silicio policristalino es p = 1,17 


10—*0Om. la resistencia del mismo es igual a: 


LIT x 107 0m x 150001 


R: =702K0 (1.26) 


0.5/0n x 0.5um 


El resistor se aisla del sustrato de Silicio mediante un dieléctrico de espesor za. típicamente dióxido 
de Silicio (ŞiOz) el cual posee una constante dieléctrica £si0, = 3,9 x so. Debido a esto, el resistor 
presenta una capacidad de placas paralelas con respecto al sustrato, dada por: 


Egi pran 

C= SiOa yY (1.27) 

Si zg = 0,5um y teniendo en cuenta que 2380, = 3.9 x 8.854 x 107! F/m. esta capacidad resulta 
igual a: 


E 0 o7, -12 T, z wo g 
a 3.9 x 8,854 x 1071H F/m x 15004m x 0,5m =518/F (1.28) 


CŒ - 
0.5Sum 
La resistencia debe entonces modelarse incluyendo la capacidad relativa al sustrato. Una opción es 
distribuir la capacidad total en dos partes iguales. a ambos extremos de la resistencia, como se muestra 
en la Fig. 1.4-b. 
La frecuencia 
1 1 


A T a NES (1.29) 
ZAR 2r x T02KQ ADS E 


y la constante de tiempo asociada: 
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Te =RxC=70,2K0 x 51,8fF = 3,6ns (1.30) 
determinan el punto donde la resistencia es igual a la impedancia copacitiva, es decir cuando: 


1 Ea 
Zc = mE 70,2K 0 (1.31) 


Por lo tanto. para frecuencias mucho menores a fe [o tiempos mucho mayores que Te). por ejemplo 
f < f./10 la resistencia efectivamente se comporta como tal. Sin embargo, a partir de f = f./10 
es necesario incluir el efecto de la capacidad. Para valores mayores a 10f. puede considerarse que la 
impedancia equivalente es puramente capacitiva. siendo el efecto resistivo despreciable. 


Ejemplo 5 Un capacitor electrolítico de Tantalio puede representarse mediante el circuito aproxima- 
do de la Fig. 1.5-a. La capacidad nominal Cy representa la capacidad nominal del dispositivo; la 
resistencia equivalente serie ESR representa las pérdidas en el dieléctrico y la resistencia óhmica del 
electrolito y los terminales: la inductancia equivalente serie ESL representa la inductancia causada 
por los arrollamientos de los dos terminales (ánodo y cátodo). La fuente de corriente i(v, T) representa 
una corriente de pérdida de DC que depende de la tensión aplicada en terminales tal como se ilustra en 
la Fig. 1.5-b; esta fuente de corriente también depende de la tem peratura. Por último, la capacidad Cy 
representa capacidades parásitas del encapsulado. La 1.5-c muestra la característica frecuencial de la 
impedancia del capacitor, para un capacitor KAL0009-N de Cy = 1004 F y 63V [5]. A bajas frecuencias 
(desde DC hasta 10K Hz) la impedancia es de la forma 


1 
JOR [ON 


Zo = 


ms 


13%) 


A partir de allí, entre 50 Hz y 200K Hz se puede ver una parte plana donde el comportamien- 
to está dominado por la resistencia equivalente ESR. y por lo tanto la curva es independiente de 


la frecuencia. Para frecuencias mayores. el comportamiento de la impedancia está dominado por la 
inductancia, y es de la forma: 


Ze =j2rfESL (1.33) 


Para frecuencias mucho mayores. las capacidades parásitas Cp terminan cortocircuitando el dispo- 
sitivo y reduciendo su impedancia a cero (fuera del gráfico). 


Ejemplo 6 Un cable de metal en un proceso moderno de circuitos integrados debe representarse por 
distintos modelos de acuerdo a la frecuencia de operación. Si se considera un cable de Aluminio 


. aa ap? . . e E ; ESTAR a 
(P = 2,1 x 10"Qum) con la misma geometría que la resistencia de Polisilicio de la Fig. 1.4-a. con 
dimensiones x = 50004m, y = 53m y 2 =0.34m. la resistencia del mismo es: 


2.7 x 107° Qum x 500010 
Sum X 03n 
El fabricante especifica una capacidad de la forma: 


R= 


= 900 (1.34) 


; ¡E F z 
C=282 A a (1.35) 
pam? pm 


De manera que la capacidad total de la línea es: 


C = 0,915pF (1.36) 
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Figura 1.5: Modelo de un capacitor electrolítico de Tantalio: a) circuito equivalente; b) característica 
de la fuente de corriente iv, T). donde Jy = 4.1414 y Vy = 63V: c) impedancia versus frecuencia. 


El mismo modelo de la Fig. 1.4-b puede aplicarse inicialmente en este caso. La frecuencia donde la 
impedancia capacitiva es igual a la resistencia es: 


li 1 


f= == 


25RC 2r x 90 x 0.915 x 10-12 


= 1.93GHz (1.37) 


que corresponde a una constante de tiempo T = 90 x 0.915 x 1071? = 82ps. 

Para frecuencias mucho menores que fe (f < 193Mhz) la resistencia es despreciable frente a la 
impedancia capacitiva. La combinación serie de la resistencia y el capacitor puede representarse sólo con 
el capacitor. Por lo tanto. desde el terminal de entrada (izquierda) del cable. la impedancia equivalente 
está dada por la de ambos capacitores en paralelo. En este caso. el modelo de la Fig. 1.6-a es suficiente 
para modelar el cable. 

Para señales cuyas frecuencias sean mayores que f.. la resistencia es significativa y puede ser 
necesario el empleo de una red RC tal como se muestra en las Figs. 1.6-b ó c. 

La velocidad de propagación de la señal electromagnética en el cable (en caso que el dieléctrico es 
SiOz) es de 15.2cm/ns, con lo cual el tiempo de propagación a lo larga del cable es: 


D.3ecm E 
te = => = 32.9ps 
15,2cm/ns 


Ss LE E s n A ATO G Ss A E A ES A sh 
Para señales muy rápidas [con constantes de tiempo menores a 2.5 x te =82,50ps [6/) puede ser 
necesario utilizar un modelo de línea de transmisión como el que se muestra en la Fig. 1.6-d. 
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d) 


Figura 1.6: Modelo de un cable en un proceso avanzado de circuitos integrados: a) modelo capacitivo: 
b) modelo RC; e) modelo RC: d) línea de transmisión. 


1.2.3. Construcción de modelos 


La Fig. 1.7 ilustra la clasificación de modelos de acuerdo a la amplitud y frecuencia de las señales 
bajo consideración [4]. 

Comenzando por el modelo de mayor complejidad, es decir el modelo global de AC, la remoción 
de todos los capacitores y los inductores lleva al modelo global de DC. Por otro lado, la remoción de 
algunos elementos no lineales lleva al modelo local de AC. Desde este último, la remoción de todos los 
capacitores e inductores lleva al modelo local de DC, y la remoción de todos los elementos no lineales 
lleva al modelo lineal incremental de AC. La remoción de todos los inductores y capacitores de este 
último lleva al modelo incremental de DC. 

A lo largo del libro, se construirán modelos de DC y se obtendrán los modelos de AC incorporando 
las capacidades e inductancias según corresponda. Los modelos a utilizar pertenecerán a la clase de 
dispositivos cuasi-resistivos, que se definen de la siguiente manera. 


Definición 1 Un dispositivo se dice cuasi-resistivo si los mecanismos de almacenamiento de energía 
del dispositivo pueden tenerse en cuenta añadiendo inductores lineales y capacitores lineales a un modelo 
de DC apropiadamente elegido. 


El siguiente ejemplo ilustra la metodología descripta. 


a O A S e eN eo i 230 A 2 ; 
Ejemplo 7 Un transistor MOS de tres terminale? tal como se muestra en la Fig. 1.8-a, tiene como 
variables principales la tensión de gate vg, la tensión de drain vp. y la corriente de drain ip. El gate 
está aislado mediante un material dieléctrico, por lo cual en general resulta ig = 0. 


27 : : 
El cuarto terminal, denominado sustrato, se haya conectado al terminal de source. 
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Figura 1.7: Modelos clasificados de acuerdo a la amplitud y frecueucia de las señales. 


Un modelo local de DC válido para tensiones positivas de gate y drain consiste en un circuito abierto 
entre gate y source. y una FOCT no lineal 


ipivg.vp) = fte. vp) (1.39) 


entre los terminales de droin y source. tal como se muestra en la Fig. 1.8-b. Si se considera el punto 
de trabajo (Vg. Vp) indicado en la curva característica de la Fig. 1.8-b. ampliado en la Fig. 1.8-c, el 
transistor puede modelarse por medio de una FECT lineal de valor 


ld = YmYy (1.40) 


y una resistencia de valor r en paralelo. Este modelo lineal incremental (LI) de DC sólo es válido en 
un pequeño entorno del punto de trabajo indicado. 

El modelo de la Fig. 1.8-b no es global dado que no modela valores negativos de vp. ni valores 
grandes de vp donde la corriente de ip se incrementa en forma pronunciada producto del campo 
eléctrico elevado que se produce en el dispositivo. Si bien es raramente utilizado. la Fig. 1.9-a ilustra 
un modelo global de DC que tiene en cuenta estos aspectos. El diodo en inversa entre drain y sustrato 
modela la corriente en inversa. la fuente de corriente Ip representa la corriente de impacto de ionización 
que surge a altos valores de vp y el transistor bipolar es el causante del incremento de la corriente 
ip [7]. La Fig. 1.9-b muestra el circuito equivalente resultante de introducir un diodo y una FOCT no 
lineal 

igrlea.tp) = fpr(UG. UD) (1.41) 


cuya característica completa de salida es la de la Fig. 1.9-c. 


Ejemplo 8 Para extender el modelo local de DC del transistor MOS del ejemplo anterior a un modelo 
local de AC. es necesario incluir las capacidades del dispositivo como se ilustra en la Fig. 1.10-a. La 
capacidad mas importante de un transistor MOS es la capacidad que presenta el gate. Para valores 
pequeños de vg, mas especificamente. para va < Vr, donde Vr es la tensión de umbral del transistor, 
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Figura 1.8: Modelos de DC de un transistor MOS: a) transistor MOS: b) modelo local de DC: c) modelo 
lineal incremental de DC. 


esta capacidad se desarrolla entre el gate y el sustrato, es no lineal y depende de vg como se muestra 
en la Fig. 1.10-d. Cuando va > Vr esta capacidad alcanza un valor constante. y se puede reemplazar 
por dos capacitores: uno de ellos conectado entre gate y source. llamado Cas. y otro conectado entre 
gate y drain, llamado Cap. Para valores pequeños de la tensión de drain vp, estas capacidades son 
iguales Cap = Cas = Cozr/2. donde Co, es la capacidad del dieléctrico del transistor. Si se aumenta 
la tensión vp. la capacidad Cos aumenta hasta lograr un valor máximo Cas = 2Co1/3 mientras que 
la capacidad Cop se reduce hasta cero, como se muestra en la Fig. 1.10-e. Esta variación ocurre 
mientras la tensión de salida varía en el intervalo 0 < vp < Visas) - Para valores mayores de vp. ambas 
capacidades permanecen constantes. Por último. existe otra capacidad entre el terminal de drain y el 
terminal de referencia que disminuye con la tensión aplicada como se muestra en la Fig. 1.10-f. 

Si se toma el punto de trabajo (Va. Vp) indicado en la curva característica de la Fig. 1.8-b, y se 
reemplazan los valores de capacidad por los correspondientes a los valores va = Va y vp = Vp. se 
obtiene el modelo LI de AC de la Fig. 1.10-b. Este modelo es apto para frecuencias medias de algunos 
centenares de MHz. Para valores mayores de frecuencia. es necesario incluir una resistencia adicional 
Ry entre el terminal de gate y source. y una constante dependiente de la frecuencia para la FOCT que 
modele el desfasaje entre la tensión de gate y la corriente de drain. de la forma 

pe 1 


mL) = mX —— (1.42) 
gml f) = Irn ESI ) 


donde fe es la frecuencia de corte. Este modelo puede utilizarse hasta algunos GHz. 
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Figura 1.9: Modelo global de un transistor MOS: a) esquemático: b) modelo equivalente ; 


características de DC. 
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Figura 1.10: Modelos de AC de un transistor MOS: a) modelo local de AC: b) modelo lineal incremental 
de AC; c) modelo lineal incremental para alta frecuencia; d) capacidad de gate con respecto a la tensión 
vg; e) capacidades Cys y Cys con respecto a la tensión normalizada de salida vp/Visat): f) capacidad 
del drain Cy con respecto a la tensión de salida vp. 
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Capítulo 2 


Introducción a los semiconductores 


2.1. Bandas de Energía en Silicio 


El Silicio es el elemento número 14 en la tabla periódica de los elementos y pertenece al grupo IV 
(junto con el Carbón y el Germanio, entre otros). Es un elemento que posee en estado aislado catorce 
protones y catorce electrones. De acuerdo a la mecánica cuántica, un sistema o partícula que se halla 
confinado espacialmente solo puede tener ciertos valores particulares -o discretos- de energía!. Estos 
valores discretos son llamados niveles de energia. 

En el caso de una partícula eléctrica, se define la energía potencial como el trabajo que se debe 
realizar para mover una carga (en presencia de otras) desde un punto de referencia hasta su localización 
final. En general. se elige por convención el nivel de referencia de energía potencial (es decir, energía 
cero) en infinito. Si se considera una carga positiva en el origen (—g). la energía potencial de un electrón 
situado a una distancia r, está dada por: 


Energía = —— —— (2.1) 
TEQ r 

En el caso del Silicio -en ausencia de energía térmica, es decir cuando T = 0K- los electrones se 
distribuyen de la siguiente manera: dos de ellos en el primer nivel de energía. ocho en el segundo nivel, 
y cuatro más en el tercer nivel como se ilustra en la Fig. 2.1. En consecuencia, los electrones poseen 
energía potencial negativa, y cuanto más cerca se encuentran del núcleo del átomo, menor energía 
poseen. 

La mecánica cuántica representa al electrón confinado en un átomo mediante un modelo de onda 
estacionaria que rodea al núcleo. Esta onda define la probabilidad de hallar al electrón en una determi- 
nada posición. y su longitud de onda determina la energía del electrón. En términos geométricos, esta 
onda puede alinearse en un cierto número (bien definido) de direcciones posibles (propiedad relaciona- 
da con el momento angular): es decir que para un cierto nivel de energía (o lo que es equivalente, para 
una cierta longitud de onda) un electrón puede tener diferentes estados. La orientación y longitud de la 
onda estacionaria definen entonces un estado posible. Las superficies de igual valor -de probabilidad- 
de las ondas estacionarias se denominan orbitales. La Fig. 2.2 ilustra la forma de los tres primeros tipos 
de orbitales. De acuerdo a las leyes de la mecánica cuántica”, cada estado orbital solo puede albergar 
dos electrones con diferentes momentos augulares”, como máximo. Cada orbital se nota con el número 
de nivel de energía seguido del tipo de orbital. El Silicio posee dos electrones en el primer orbital ls, 
dos en el orbital 2s. seis en los orbitales tipo* 2p, dos en el orbital 3s y dos más en los orbitales de tipo 


¡En la mecánica clásica, las partículas pueden poseer cualquier valor de energía. 

"Más especificamente, de acuerdo al principio de exclusión de Pauli. 

“Esta propiedad se conoce como spin, 

“Existen tres orbitales tipo 2p de acuerdo a la orientación en los ejes v. y ó z; lo mismo sucede con los orbitales 3p. 


2, INTRODUCCIÓN A LOS SEMICONDUCTORES 


IS 
¿A electrones 


a 


m=2 
8 electrones 


n=] 
2 electrones 


Figura 2.1: Niveles de energía (n = 1,2,3) y electrones en Silicio. 
5 D N Zo da 


3p. Este ordenamiento se denomina configuración electrónica y se nota: 15? 25? 2p% 38? 3p?. El último 
nivel de energía (n = 3) tiene ocho estados posibles y cuatro electrones. Este nivel es llamado nivel de 
valencia y posee los electrones con mayor energía. La cantidad de electrones de valencia (cuatro para 
el Silicio) determina cómo un elemento se relaciona e interactúa con otros. 


Si se considera un conjunto de N átomos aislados de Silicio, en los niveles mas altos de energía 
potencial hay 8N estados posibles y solo 4N de ellos están ocupados. Si se imagina un experimento 
con una cantidad lo suficientemente grande de átomos, en el cual la distancia entre átomos se fuese 
reduciendo, gradualmente los 6N estados s y los 2N estados p irían convergiendo a 4N estados vacíos 
y 2N + 2N estados ocupados. Cuando N es lo suficientemente grande, se puede considerar que en 
lugar de niveles discretos hay dos bandas contínuas de energía. De la Fig. 2.3 se puede observar que 
la banda inferior (completa con electrones) alcanza un mínimo energético para un valor particular de 
espaciamiento. Este valor es la separación atómica de una red de Silicio en estado cristalino (2,354, 
donde 14 = 0,1nm). La banda inferior se denomina banda de valencia y la superior se denomina banda 
de conducción. También es importante notar que entre estas dos bandas de energía existe una banda 
intermedia donde no hay estados disponibles: esta banda se denomina banda prohibida. 


El nivel inferior de la banda prohibida se denomina E, y el nivel superior se denomina E.. La 
diferencia entre ambos se denomina Eg y es la energía requerida por un electrón para pasar de la 
banda de valencia a la banda de conducción. Esta diferencia de energía es por lo tanto un indicador 
de la conducción del material. En los materiales aislantes Eq es grande; por ejemplo, para dióxido de 
Silicio: Eg(S102) = SeV:; y para diamante: Eg(diamante) = 5eV. En los materiales conductores Eg es 
muy pequeño o negativo (en cuyo caso las bandas de conducción y valencia se hallan solapadas). En los 
materiales semiconductores los valores de Eg son intermedios: por ejemplo, en Silicio: Eg(Si) = 1.12eV; 
en Germanio: Eg(Ge) = 0,66eV: en Arseniuro de Galio: Eg(GaAs) = 1,42eV. La Fig. 2.4 ilustra las 
diferencias entre materiales de los tres tipos. 


El nivel de energía para el cual la probabilidad de ocupación es 0,5 se denomina “Nivel de Fermi” 
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Figura 2.2: Sección transversal de los tres primeros tipos de orbitales, 


y se nota Ep”. Este nivel de energia depende de las masas electivas de los electrones y en el caso 
de Silicio sin impurezas se halla aproximadamente en la mitad de la banda prohibida. La banda de 
conducción tiene un nivel mínimo de energía potencial E, y un nivel máximo de energia potencial Esup. 
La banda de valencia, a su vez, tiene un nivel mínimo de energía potencial E, y y un nivel máximo 
de energía potencial E... Las bandas de energía potencial menores que E;,¿ se hallan mas cercanas y 
mas firmemente vinculadas al núcleo. Cuanto mas cercano está un electrón al núcleo, mas energía es 
necesaria para llevarlo, por ejemplo, a la banda de conducción. Los electrones por debajo de la banda 
de valencia están sólidamente vinculados a la red cristalina y no pueden moverse. Los electrones en 
banda de conducción pueden moverse. Es posible que hava electrones con mas energía que Esup Y 
en tal caso, la diferencia entre la energía total del electrón E, y la energia potencial Esup es energía 
cinética, lo que indica que el electrón está en movimiento con cierta velocidad. También es importante 
destacar lo siguiente: cuando la cantidad de átomos N es lo suficientemente grande. las bandas de 
energía resultantes son una propiedad de la red cristalina entera y no de cada átomo aislado. En otras 
palabras, es la red cristalina la que posee bandas de energía. Una consecuencia directa de ello es que 
cada electrón en la banda de conducción ya no tiene una relación con el átomo que originalmente “lo 
contribuyó” sino que pertenece a la red y puede trasladarse a lo largo de ella. 

Como se ha supuesto que la temperatura es lo suficientemente baja, no se producen cambios de 
estado en los electrones de la banda de valencia. Por lo tanto, cada átomo de Silicio tiene cuatro 
electrones en su banda de valencia y cuatro estados vacíos en su banda de conducción. Al combinarse 
en una red cristalina, cada átomo de Silicio se asocia con otros cuatro átomos vecinos produciendo lo 
que se denomina un enlace covalente. En esta situación, cada átomo de Silicio comparte un electrón de 


“La estadística de Fermi-Dirac. en honor a sus pioneros, Enrico Fermi y Paul Dirac. describe la energía de partículas 
simples en un conjunto de partículas idénticas que obedecen el Principio de Exclusión de Pauli, corno es el caso de los 
electrones. 
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Figura 2.3: Bandas de energía y distribución de estados. 


su banda de valencia con un átomo vecino y completa así sus ocho estados produciendo una estructura 
sólida conocida como cristal. Si se permite que la temperatura aumente, algunos electrones de la banda 
de valencia pueden adquirir energía (térmica) suficiente como para pasar a la banda de conducción. 
Esto produce dos efectos: Por un lado, aparece un electrón en la banda de conducción, es decir, un 
electrón con capacidad de trasladarse, que a partir de ahora se denominará portador negativo; por 
otro lado, en la banda de valencia se observa la ausencia de un electrón y la consiguiente aparición 
de una carga positiva. La ausencia del electrón es equivalente a la presencia de una partícula con 
carga positiva denominada hueco. El hueco puede trasladarse. al moverse los electrones en la banda 
de valencia, de manera análoga al movimiento de una burbuja de aire en agua. Estos dos tipos de 
portadores (negativos debido a los electrones en banda de conducción y positivos debido a los huecos 
en banda de valencia) son los responsables de la conducción de corriente. 

Como ya se ha dicho, los átomos de Silicio están separados unos de otros 2.354. El cubo unitario 
de Silicio, definido como aquel cuya repetición produce la estructura cristalina, se ilustra en la Fig. 
2.5. El mismo tiene 5,434 de lado y contiene un átomo por cada vértice, un átomo por cada lado, y 
cuatro átomos en su interior. El volumen del cubo unitario de Silicio es: 


V = (5,43 x 10m) =1,6 x 10 em? (2.2) 


Cada cubo unitario de Silicio posee cuatro átomos propios, seis átomos compartidos de a pares con 
cubos vecinos, y ocho átomos compartidos de a ocho con cubos vecinos. Teniendo en cuenta que los 
átomos compartidos deben considerarse parcialmente, teniendo en cuenta su aporte al cubo unitario, 
la cantidad de átomos en un cubo unitario es N = 4 + 6/2 + 8/8 = 8. 

De aquí surge la densidad atómica del Silicio, que es: 
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Figura 2.4: Bandas de energía: a) 


S 


d= — — 
1.6 x 1074 cem” 


= 5x 10%em"” (2.3) 


2.2. Equilibrio Térmico 


Si bien la estructura cristalina del Silicio es tridimensional, es conveniente visualizar la red en dos 
dimensiones. La Fig. 2.6 muestra el estado de una red cristalina ideal a temperatura T = 0K. Esta 
representación se conoce comúnmente como “modelo de enlace”. La red cristalina se dice ideal cuando 
no hay ninguna impureza: en tal caso, al Silicio se lo denomina intrinseco. Los átomos de silicio están 
fijos a la red y son iones con una carga positiva +4q dado que han contribuido cuatro electrones (con 
una carga neta de —4q) a sus vecinos”. De esta manera. se ve que la estructura es eléctricamente neutra 


(la carga neta es igual a cero), lo cual es natural dado que los átomos individuales son eléctricamente 
neutros. A esta temperatura (T = 0K), se puede observar que no hay portadores disponibles para 


conducción. con lo cual el material es un aislante. 

Cuando la temperatura aumenta (T > 0K) la energía térmica produce la rotura de algunos enlaces 
covalentes. Cuando esto sucede, un electrón en banda de valencia obtiene la energía suficiente para 
pasar a la banda de conducción y moverse, y a su vez deja un hueco en la banda de valencia que 
también posee la capacidad de moverse (ver Fig. 2.7). En esta situación, se dice que se ha generado un 
par hueco-electrón. La tasa de generación térmica de portadores por unidad de volumen es una función 
exponencial de la temperatura [S], se nota Ga (T) y sus unidades son cantidad de portadores por 
unidad de volumen por segundo: 1/cm82s. Los portadores también pueden generarse por efecto óptico 


q =1.6 x 107? Coulombs ((C]) es la carga del electrón. 
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Figura 2.7: Representación bidimensional de la estructura cristalina del Silicio, indicando los portadores 
móviles para T > 0K. 


Figura 2.5: Estructura atómica del Silicio: los cuadrados indican los átomos sobre los vértices; los 
círculos indican los átomos sobre las caras; los triángulos indican los átomos interiores. 


si se ilumina el material con una fuente de luz apropiada. Si un fotón impacta contra la estructura 
puede proveer la energía suficiente para romper un enlace covalente y generar un par hueco-electrón. La 
tasa de generación por efecto óptico se nota Gop y es esencialmente independiente de la temperatura. 
La tasa total de generación de portadores es entonces: 


Ml aca N 


E | . | y Por otro lado. cuando un electrón de la banda de conducción y un hueco de la banda de valencia se 
-— É n— E ~ —— E Toma É n —— < S C — É A— o encuentran. se recombinan recomponiendo un enlace covalente. Este mecanismo compensa y balancea 
Say sir Sy sir ke — A E la producción de portadores. La recombinación de portadores puede clasificarse de acuerdo al tipo de 
| | | | | | | | | | | | energía liberada: 
PET ES ITA TS AT ETTE 
ba Ea pes É o l a Recombinación térmica: La recombinación se traduce en una vibración de la estructura cristalina 
FT Yooo E ir yI o fonón, es decir calor. Este es el tipo de recombinación predominante en Silicio. 
[i Ú | |] ll s Recombinación óptica: La recombinación produce un fotón. Este mecanismo es casi inexistente 
O Co) > o TERR en Silicio, pero muy significativo en Arseniuro de Galio. Este mecanismo es la base del funciona- 
l | il m T | | | | . miento de los diodos emisores de luz o LEDs (light emitting diodes”). 
A A peN pa paa Ey Para que la recombinación ocurra se necesita un electrón y un hueco. Por lo tanto si una población 
; y pie g A m m o g EA C c TS de portadores es alta v la otra es baja. la tasa de recombinación será baja. Por el contrario, si ambas 
T] TI Ti m Ti Ya TI poblaciones son altas, la tasa de recombinación será alta. En efecto, la tasa de recombinación R resulta 
| | | | | | | | | | | | | | o proporcional al producto de las poblaciones de portadores positivos y negativos: 


R=kxnxp (2.5) 


donde n es la cantidad de portadores negativos, p es la cantidad de portadores positivos, y k es una 
constante de proporcionalidad. 


Si se mantiene la temperatura constante hasta alcanzar un estado estable o de equilibrio. la tasa 
de generación de portadores debe ser igual a la tasa de recombinación de portadores, es decir: 


kxnxp=Ga(T) + Gop (2.6) 


Un caso importante es el de equilibrio térmico, definido por la inexistencia de intercambio de energía 
del sistema con el medio exterior. En términos prácticos, esto se da ante la ausencia prolongada de 
estímulos externos (excitación óptica, o campos eléctricos aplicados), a una temperatura constante. En 
este caso especial, se obtiene”: 

(2.7) 


Dado que la población de portadores positivos es igual a la población de portadores negativos, se 
define la concentración intrínseca de portadores en equilibrio térmico n; de la siguiente manera: 


MANE (2.8) 


De (2.7) se deduce directamente que esta concentración satisface: 


2 Gih (T) E Go 
n; = 


1 de 


p! Na 
| (2.9) 


b; 


La Ec. (2.9) es conocida como la Ley de Acción de Masas. La cantidad de portadores excitados a la 
banda de conducción para una cierta temperatura T puede obtenerse utilizando mecánica cuántica [5] 
y está dada por la siguiente fórmula: 


(O PTN 32 
27 mMok1 e 
ni=|2 Coa eT EGAT (2.10) 


donde 


T = temperatura en grados Kelvin 

k = constante de Boltzmann: 1,38 x 107% J/K ó 8.617 x 107eV/K 

Me = masa del electrón: 9,1 x 107*+kg 

h = constante de Planck: 6,626 x 10t joule x s 

Eg = diferencia de energías entre los niveles de conducción y valencia 


Por ejemplo, en el caso de Silicio a temperatura ambiente (7 = 30010), la cantidad de portadores 
en la banda de conducción es: 


n; = 1 x 10%em”? (2.11) 


En el caso de Germanio la concentración intrínseca (a temperatura ambiente) es n; = 7.2 x 
10%cm7*, mientras que para Arseniuro de Galio la concentración intrínseca (a temperatura ambiente) 
es nm; = 3 x 10 cm”? 

Nótese de (2.3) y (2.11) que en Silicio, a temperatura ambiente, hay un portador por cada 5 x 101? 
átomos de Silicio, lo cual evidencia una concentración de portadores notablemente baja en términos 
relativos. 


“Desde aqui en adelante, n y p indicarán las densidades de portadores en equilibrio térmico. 
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2.3. Dopado 


2.3. Dopado 


Como ya se ha visto, la cantidad de portadores existentes en Silicio para conducción, a temperatura 
ambiente, es baja. Para modificar la conducción, se contamina o dopa el Silicio con átomos de otros 
elementos que se denominan impurezas. Ántes de examinar en detalle el efecto del dopado. es conve- 
niente analizar la distribución de portadores en Silicio intrínseco. En cada nivel de energía, hay una 
cierta cantidad de estados disponibles que pueden ser ocupados. La densidad de estados" disponibles 
en las bandas de conducción y valencia están dados por las siguientes ecuaciones [8]: 


May 2 Mp E — Eo) 


Y (E) = a E>2 E; (2.12) 
rot: 
Mo 22m E, — E) o E LS 
E ESE, (2.13) 
y se ilustran en la Fig. 2.8. 
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Figura 2.8: Funciones de densidad de estados de electrones en la banda de conducción. ge, y de estados 
de huecos en la banda de valencia. gy. 


Esta distribución de estados implica que para energías mayores a E. hay cada vez más estados 
disponibles para electrones, mientras que para energías menores a E, hay cada vez más estados dis- 
ponibles para huecos. La cantidad de portadores. en banda de conducción o valencia, dependen del 
producto de estados disponibles y de la probabilidad que los mismos estén ocupados. Como se discu- 
tió en la sección anterior, la probabilidad de ocupación de un estado se describe mediante la función 
de distribución de Fermi. Por ejemplo, la probabilidad de que un estado de energía E esté ocupado 
por un electrón es la siguiente: A 


p AN 
HE) a EA elE-Er)/kT 


(2.14) 


donde Er es el nivel de energía de Fermi. 


“Esto es la cantidad de estados por unidad de volumen y unidad de energía. 
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2. INTRODUCCIÓN A LOS SEMICONDUCTORES 


La Fig. 2.9 muestra la distribución de Fermi (para electrones) a varias temperaturas. Se puede ver 
que a T = 0K la probabilidad de existencia de un electrón en la banda de conducción es 0, mientras 
que la probabilidad en la banda de valencia es 1. A su vez, la probabilidad de que un estado de energía 
E esté ocupado por un hueco es: 
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Figura 2.9: Función de distribución de Fermi de electrones f(E) para varias temperaturas: T = 0K, 
T = 75K, T = 150K y T = 300K. 


La Fig. 2.10 muestra la densidad de estados, la función de Fermi y la cantidad de portadores para 


Silicio intrínseco. 


2.3.1. Dopado Tipo N 


Una manera de modificar la conductividad del Silicio consiste en aumentar la cantidad de electrones 
en la banda de conducción, a costa de la reducción de huecos en la banda de valencia, mediante la 
introducción de átomos, llamados impurezas, que “donan” electrones. Para ello, se introducen en 
el Silicio átomos del grupo V, como por ejemplo: Arsénico (As), Fósforo (P) o Antimonio (Sb). Los 
átomos del grupo V tienen en su banda de valencia cinco electrones. Dada la compatibilidad geométrica 
del Arsénico y del Fósforo con el Silicio, el átomo donador comparte cuatro de sus cinco electrones 
con átomos vecinos de Silicio, y el quinto queda con un vínculo energético débil. Un aumento de la 
temperatura hace que este electrón tenga la energía necesaria para acceder a la banda de conducción 
y pueda desplazarse por la red; esto deja al átomo de impureza ionizado positivamente. La Fig. 2.11-a 
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2.3. Dopado l 
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Figura 2.10: Portadores en Silicio intrínseco: a) densidad de estados de electrones ge{ E) y huecos y, (£): 
b) distribución de Fermi de electrones f(E) y huecos h(E): c) portadores negativos (electrones) n v 
positivos (huecos) p. 


ilustra la inserción de la impureza donadora en la red cristalina, y el portador negativo que resulta a 
temperatura ambiente. En términos energéticos. el quinto electrón de la impureza tiene un nivel de 
energía Enp muy cercano al nivel de energía E, (ver Fig. 2.11-b). de tal manera que se requiere muy 
poca energía para que este electrón pase a la banda de conducción”. 

Para analizar como se modifican las concentraciones de portadores con la introducción de Ny 
limpurezas/crm*] impurezas donadoras, es necesario, en primer lugar. analizar el balance de cargas en 
el material. El Silicio es eléctricamente neutro, al igual que las impurezas introducidas en el material. 
Cada impureza introducida en el material. como ya se mencionó, provee un electrón a los portadores 
negativos del material. En consecuencia. cada impureza queda ionizada, es decir. con una carga neta 
positiva +q. El balance de carga dicta entonces, que la densidad neta de carga p, que es igual a la 
suma de las cargas de los portadores positivos, de los portadores negativos y de los iones donadores, 
debe ser nula: 


p=0=q[í—=n=p= Na) (2.16) 

Es útil recordar aquí, que cuando Ny = 0 (en el caso de Silicio intrínseco). resulta n = p = n; Sin 
embargo. al introducir impurezas. la cantidad n de portadores negativos, y la cantidad p de portadores 
positivos, difieren con respecto a n;. Si Ng es pequeño con respecto a ni, su efecto en (2.16) puede 
despreciarse. Si por el contrario, Ny es mucho mayor que n;, habrá un incremento de la carga de 
iones positivos dado que cada uno de los átomos de impurezas queda ionizado positivamente. Debido 
a esto, los portadores negativos n deberán aumentar con respecto a su valor en Silicio intrínseco, 


“A temperatura ambiente todas las impurezas resultan ionizadas. 
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Figura 2.11: Dopado tipo N: a) inserción de un átomo donador en la grilla cristalina y su portador 
negativo a temperatura ambiente: b) nivel de energía del portador de la impureza donadora FEirmp- 


ni de manera de equilibrar la carga neta. Intultivamente se puede ver que el efecto es aumentar 
los portadores negativos. Cuánto aumentan los portadores negativos y qué sucede con los portadores 
positivos ? Dado que la población estable de portadores surge del equilibrio entre la recombinación y 
la generación, establecido por la Ley de Acción de Masas, deben cumplirse simultáneamente (2.16) y 


nxp=n? (2.17) 


La Ec. (2.17) es válida mientras que las impurezas y el Silicio no interactúen fuertemente, lo que 
sucede para dopados menores a 10'%/cm?; en esta situación el Silicio se dice “no-degenerado”. Para 
dopados mayores, el Silicio se dice “degenerado” y el producto n x p resulta mayor que ni, y exhibe 
una dependencia no-lineal con respecto al dopado [9]. 

Si se sustituye p = n?/n en (2.16). resulta: 


¿e 
O = q (—. — ni 4- Na) (2.18) 
n 7 


La solución a esta ecuación es: 


AT i ha 72 E 2 r À £ 
Na + y Nitin ON a, Naj 4n? 

n= ; a —— E 4 1d E (2.19) 
2 2 2 y NG 


El cristal siempre?” se dopa de manera que Na > n;, razón por la cual, (2.19) puede simplificarse 
de la siguiente manera: 


108 la concentración de impurezas es menor que la concentración intrínseca, los niveles de portadores no resultan 
alterados. 


y la población de huecos resulta: 


| PEN | oc 
pa n; INa (2.21) 
Se ve entonces que la población de electrones portadores aumenta en “un portador por impureza” 


mientras que la población de huecos se reduce drásticamente. Es por esto que. en materiales dopados con 
impurezas donadoras, los portadores negativos son portadores mayoritarios, y los portadores positivos 
son minoritarios. El Silicio dopado con impurezas donadoras se denomina Silicio tipo N. En Silicio tipo 
N, la conducción se produce por la circulación de los portadores negativos. 

El dopado tipo N produce un corrimiento del nivel de Fermi Ep hacia la banda de conducción, 
que se coloca por encima del nivel E,. como se muestra en la Fig. 2.12-b. La Fig. 2.12-a muestra la 
densidad de estados. que permanece sin cambios. En la Fig. 2.12-c se muestran los portadores, y allí se 
puede apreciar el incremento de los portadores negativos con respecto a los portadores positivos. 
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Figura 2.12: Portadores en Silicio dopado tipo N: a) densidad de estados de electrones g.(E) y huecos 
ge(E):; b) distribución de Fermi de electrones f(E) y huecos A(E): c) portadores negativos (electrones) 
n y positivos (huecos) p. 


La solución (2.19) puede visualizarse de manera gráfica. si se dibujan las dos ecuaciones que rigen 
el equilibrio; es decir. n =p= Ny, debido al balance de cargas, y n = mej) p, debido a la Lev de Acción 
de Masas. La Fig. 2.13 muestra ambas ecuaciones sobre el par de ejes n — p. El punto de intersección 
entre ambas curvas es el punto de equilibrio de concentración de portadores. 


Ejemplo 9 Una muestra de Silicio se dopa con Fósforo utilizando Na = 1 x 101%. Cuáles son las 
concentraciones resultantes de portadores ? 
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Figura 2.13: Visualización gráfica del dopado tipo N. 


Dado que se verifica Na > ni. es posible utilizar la aproximación (2.20). con lo cual la población 
de portadores negativos es: 


n= Na= 1x10 (2.22) 
y la población de huecos es: 
pan No 0e (2.23) 


Nótese que la población de huecos se ha reducido a 100.000 portadores, mientras que la de electrones 
ha aumentado 5 órdenes de magnitud. 

El lector puede corroborar que el cálculo exacto de portadores es n = 1.00000000010 x 10% y 
p = 9.9999999990 x 10%. lo cual confirma la aproximación realizada. Una rutina de Matlab, que produce 
el cálculo de las concentraciones. se lista a continuación: 
format long; 
ni=1e10; Nd=1e15; a=-1; b=Nd; c=ni72 ; 
raices=roots(la b c]); 
raiz=max (raices); 
n=raiz 
p=ni"2/raiz 


Por último, y en relación con las concentraciones típicamente utilizadas para el dopado de Silicio, 
el límite inferior es aproximadamente 10cm? por los motivos expuestos, y el límite superior ronda 
10% em"? y está limitado por la solubilidad del material donador en Silicio. La solubilidad determina 
en qué momento las impurezas dejan de entremezclarse con el Silicio para empezar a formar dominios 
entre sí. Aquí debe recordarse que para que las impurezas contribuyan al aumento de los portadores. 
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deben asociarse con átomos de Silicio. En el momento en que las impurezas comienzan a asociarse 
. 2” q . “1 SEI 5 i s Eci 
entre sí, la contribución efectiva a la generación de portadores no varía!!, 


2.3.2. Dopado Tipo P 


La otra manera de incrementar la conductividad del Silicio es aumentar el número de huecos en 
la banda de valencia. a costa de una reducción de los electrones de banda de conducción, mediante la 
introducción de átomos de impurezas que “aceptan” un electrón. Para ello, se introducen en el Silicio 
átomos del grupo MI, por ejemplo: Boro (B), Galio (Ga), Indio (Tn) o Aluminio (Al): siendo Boro 
el mas utilizado. Los átomos del grupo HI tienen en su banda de valencia tres electrones. Dada la 
compatibilidad geométrica del Boro con el Silicio. el átomo aceptor comparte sus tres electrones con 
los átomos vecinos, produciendo un hueco en la red (debido a la ausencia de un cuarto electrón) que 
queda con un vínculo energético débil. Un aumento de la temperatura!” hace que un electrón de la 
banda de valencia tenga la energía necesaria para salir de ella y unirse a un átomo aceptor, el cual 
queda ionizado negativamente. El hueco resultante en banda de valencia puede desplazarse por la red. 
La Fig. 2.14-a ilustra la inserción de la impureza aceptora en la red cristalina. y el portador positivo 
que resulta a temperatura ambiente. En términos energéticos, el hueco de la impureza tiene un nivel 
de energía Enp Muy cercano al nivel de energía E. (ver Fig. 2.14-b), de tal manera que se requiere 
muy poca energía para que un electrón de banda de valencia se recombine con él, y se genere un hueco 
que puede trasladarse por la banda de valencia. 
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Figura 2.14: Dopado tipo P: a) inserción de un átomo aceptor en la grilla cristalina y su portador 
positivo a temperatura ambiente; b) nivel de energía del portador de la impureza aceptora Emp. 


Para analizar como se modifican las concentraciones de portadores con la introducción de Na 


lipy p + : : . .. . . noo. z]: 
El fenómeno es similar a la disolución de azúcar en agua. Á partir del momento que se alcanza el límite de solubilidad, 
el agregado de azúcar no se disuelve en el agua, y el agua cesa de endulzarse. 
12 > 4 . . 
A temperatura ambiente todas las impurezas resultan ionizadas. 
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impurezas aceptoras, es necesario realizar el balance de cargas en el material. El Silicio es eléctricamente 
neutro, al igual que las impurezas introducidas. Cada impureza introducida en el material provee un 
hueco a los portadores positivos del material. En consecuencia. cada impureza queda ionizada, es decir, 
con una carga neta negativa —q. El balance de carga dicta entonces, que la densidad neta de carga p, 
que es igual a la suma de las cargas de los portadores positivos, de los portadores negativos y de los 
iones aceptores, debe ser nula: 


p=0=qí—n+p-—N) (2.24) 


De aquí se puede ver que si Na es mucho mayor que n;, entonces p deberá aumentar con respecto 
a su valor en equilibrio térmico, n;. de manera de equilibrar la carga neta. Intuitivamente se puede ver 
que el efecto es aumentar los portadores positivos. Para calcular la población de portadores positivos 
se deben aplicar simultáneamente (2.24) y la Ley de Acción de Masas: 


nxp=n% (2.25) 
Sustituyendo n = n? /p en (2.24) resulta: 
n? 
ts x,) (2.26) 
N p 
La solución a esta ecuación es: 
Na — 1/N2 — dn? - zod 
Ya = y Ya 4 Na Na la odn; (2.27) 
pE 2 ETA ls 


El cristal siempre se dopa de manera que Na > n; dado que si la concentración de impurezas es 
menor que la concentración intrínseca, los niveles de portadores no se alteran, Teniendo en cuenta esto, 
(2.27) puede simplificarse de la siguiente manera: 


} 


p= Na | (2.28) 


En este caso, la población de electrones resulta: 


Se ve entonces que la población de huecos portadores aumenta en “un portador por impureza”, 
mientras que la población de electrones se reduce drásticamente. Es por esto que en materiales dopa- 
dos con impurezas aceptoras, los portadores positivos son portadores mayoritarios, y los portadores 
negativos son minoritarios. El Silicio dopado con impurezas aceptoras se denomina Silicio tipo P. En 
Silicio tipo P, la conducción se produce por la circulación de los portadores positivos. 

El dopado tipo P produce un corrimiento del nivel de Fermi hacia la banda de valencia, como se 
muestra en la Fig. 2.15. 
dos ecuaciones que rigen el equilibrio, es decir. n = p — Na, por el balance de cargas, y n = n?/ p, por 
la Ley de Acción de Masas. La Fig. 2.16 muestra ambas ecuaciones sobre el par de ejes n — p. El punto 
intersección entre ambas curvas es el punto de equilibrio de concentración de portadores. 


Como en el caso anterior, la solución (2.27) puede verse de manera más intuitiva si se grafican las 


Qo 
[5 


SE) 


a) 
Figura 2.15: Portadores en Silicio dopado tipo P: a) densidad de estados de electrones ge( E) y huecos 


g (E): b) distribución de Fermi de electrones F(E) y huecos A (E): c) portadores negativos (electrones) 
n y positivos (huecos) p. 


2.3.3. Compensación 


Por último. es posible combinar los dos tipos de dopados en lo que se denomina compensación. Este 
proceso se utiliza habitualmente en la secuencia de procesamiento de obleas de Silicio, cuando se desea 
dopar una zona con el tipo de dopado contrario al existente en la oblea. o en una región particular. La 
compensación consiste en someter al Silicio a un dopado tipo P (6 N), seguido por un dopado tipo N 
(ó P, respectivamente). El análisis es similar a los realizados anteriormente. En este caso particular, la 
Ley de Acción de Masas seguirá siendo válida, y la conservación de cargas requiere: 


p=0 = qí=n=p-N¿=Na) 
A (=n =p (Na E Na)) (2.30) 


De aquí se puede ver que (2.30) es similar a (2.16) y (2-24), con la diferencia que ahora quien define 
el tipo de dopado resultante es el término Nag — Ne. En efecto, en el caso que Na — Na > 0, el material 
tendrá un dopado efectivo tipo N, de magnitud Na = Na— Na. Si. por el contrario, N¿—N¿ < 0, entonces 
el material tendrá un dopado efectivo tipo P, de magnitud Na = Na — Ny. Con estas consideraciones, 
es posible aplicar los desarrollos de las secciones anteriores para arribar a las cantidades totales de 
portadores. En efecto. si N¿— Na > 0, entonces 


A N NN E 
ds (Na Na) de (Na Na) A Ta 4n; == (2.31) 
2 2 Y 7 (Na NY? 
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Figura 2.16: Visualización gráfica del dopado tipo P. 


Si Na > Na. y considerando que ambos dopados siempre son mayores que la concentración intrínse- 
ca, es decir, Na. Na > ni. (2.31) se simplifica a: 


P 
Figura 2.17: Visualización gráfica de la compensación. 
2.4. Mecanismos de conducción 
| n= Na Na | 
En este caso, la población de huecos resulta: 


| 2 
p= i 


Na S5 Na | 


La conducción de corriente en un semiconductor puede producirse por dos mecanismos. El primer 
Por el contrario. cuando Ng — Na < 0, resulta: 


mecanismo ocurre cuando un campo eléctrico aplicado produce una fuerza de arrastre sobre los por- 


tadores, forzando el movimiento. El segundo mecanismo ocurre cuando la concentración de portadores 


es mayor en un lugar que en otro, de manera que los portadores (movilizados aleatoriamente por ac- 
ción de la temperatura) difunden de la zona de mavor concentración a la de menor concentración. En 
(2.33) 


general, ambos mecanismos se encuentran en todos los dispositivos, aunque salvo casos particulares?” 
en la mayoria de los casos es posible representar el movimiento de portadores por uno solo de estos 
mecanismos, lo que simplifica significativamente los desarrollos. 
; . 2.4.1. Arrastre 
A NA AT AT H a . 
T (Na =N dj. (Na = Na) j1 án; (2 34) . 
CI OS dd 
Si Na > Na > n;, entonces (2.34) se simplifica a: 


Si se considera una pieza de Silicio en equilibrio térmico (sin la acción de un campo eléctrico o 
fuentes de energía óptica) se verá a los electrones moviéndose por acción térmica a una velocidad 


a. lo cual equivale a 


promedio de vi, = 1 x 10%cm/s, y colisionando cada 7, = 0.1ps. Es decir, los electrones se agitan por 
efecto de la temperatura y se aceleran, cambiando de rumbo de manera aleatoria al interactuar con 
(2.35) la red cristalina (fenómeno conocido como “scattering”). Considerando la velocidad y el tiempo de 
colisión, un electrón recorre, entre colisiones, tramos de una longitud promedio: 
À = vih X Te% 1x TO em/s x 107s = 10nm 
(2.36) 
La Fig. 2.17 ilustra las posibles situaciones, según sea Na > Ng. o Na > N 
trasladar la recta de balance de carga hacia la derecha o la izquierda, respectivamente. 
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Esta distancia se conoce como “camino libre promedio”. A pesar de ello, el movimiento neto de la 
masa de electrones es nulo, con lo cual la corriente neta es nula. Un razonamiento análogo es aplicable 


1377 g ; 4 3 : s = EEA P s ER 
Un ejemplo es el transistor MOS, descripto en el Cap. 5, que en un entorno de la tensión de umbral conduce por 
acción de ambos mecanismos 
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a los huecos. 

Si se considera ahora un campo eléctrico E actuando sobre una pieza de silicio, los electrones 
estarán bajo la acción de una fuerza electrostática F =—qE, y los huecos bajo una fuerza F = +qE. 
Debido a ello, se producirá un desplazamiento neto de la masa de electrones en la dirección opuesta al 
campo eléctrico, y un desplazamiento neto de la masa de huecos en la dirección del campo eléctrico; 
esto evidencia la aparición de una corriente neta. La velocidad de arrastre de los portadores (tanto 
electrones como huecos) se define como: 


AT 

At 

donde Áz es el desplazamiento promedio de los portadores en el intervalo At. 

Experimentalmente se verifica que la relación entre el campo eléctrico y la velocidad de los porta- 
dores satisface: 


A 


(2.38) 


y 


donde ftn y Hp son denominadas, respectivamente, las movilidades de electrones y huecos. Nótese 
aquí que un campo eléctrico constante aplicado a un electrón aislado —libre en el espacio- produce 
una aceleración constante F = —qÉ, y por lo tanto un crecimiento lineal de la velocidad con respecto 
al tiempo. Por el contrario, en un cristal, la interacción con la red hace que los portadores se frenen 
periódicamente, razón por la cual la velocidad, ante un campo eléctrico constante, resulta constante. 

Las movilidades de huecos y electrones no son constantes, sino que varían de acuerdo al dopaje 
de la muestra de Silicio. Intuitivamente puede razonarse que cuanto mayor sea la concentración de 
impurezas en el material. mayor será la probabilidad de que un electrón/hueco interactúe con la red 
cristalina produciendo colisiones. Es por ello que el dopado neto de la muestra ocasiona una reducción 
de la movilidad de los portadores (ver Fig. 2,18). 

La movilidad de huecos y electrones en Silicio puede aproximarse por la siguiente fórmula empirica; 


Ho DAT 
. = min Y TZ (2.41 
E Eon i (N/N ref)” l i 


donde (considerando T = 300) para el caso de electrones: Npef = 1,3 x 10 emT?, Hmin 
92cm? / Vs, lo = 1268cm?/Vs y a: = 0,91: y para el caso de huecos: Npef = 2.35 x 10 em’, Hmin = 
54.3cm? /Vs, jo = 406.9cm?/Vs y a = 0.88. l 

Nótese que la movilidad de los electrones es aproximadamente tres veces mayor que la de los huecos. 
En otras palabras. ante un mismo campo eléctrico, los electrones se desplazan tres veces más rápido 
que los huecos. Para dopados típicos alrededor de 5 x 10'%tém73, 


in = 1000cm”/Vs, y = 400cm? / Vs (2.42) 


Ejemplo 10 El siguiente código puede utilizarse para dibujar en Matlab las curvas de movilidad ver- 
sus dopado: 

% Movilidad de electrones 

N=1logspace(13,19,50); 

% Parametros 

Nref=1.3e17; 

umin=92; 
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Figura 2.18: Movilidad de huecos y electrones en Silicio en función del dopado neto. 


uo=1268; 

alfa=0.91; 
un=umin+uo./(1+(N./Nref)."alfa); 
7%, Movilidad de huecos 

% Parametros 

Nref=2.35e17; 

umin=54. 3; 

uo=406.9; 

alfa=0.88; 
up=umin+uo./(1+(N./Nref).“alfa); 
semilogx(N,un) ; 

semilogx(N,up); 


Otro efecto en la conducción sucede con el aumento de la temperatura, el cual produce mayores 
efectos de colisión, reduciendo la movilidad. Para bajos dopados, la disminución de movilidad con 
respecto a la temperatura sigue una ley aproximadamente polinomial: n ~ TAR pgs T-28. Para 
dopados mayores, la movilidad de los portadores sigue disminuyendo con la temperatura, pero a una 
tasa menor debido a los efectos de las colisiones con las impurezas ionizadas. Estos efectos pueden 
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modelarse, utilizando una corrección-función de la temperatura-para cada uno de los parámetros de 
(2.41), de acuerdo a la siguiente fórmula: 


ON , i ANS l , 
[parámetro] = [parámetrojeoo | == (2.43) 
me A300 


donde [parámetro] representa uno cualquiera de los siguientes parámetros: lmin» flo: Nref Ó Q; 
[parámetro]zg9 es el valor del parámetro a T = 300K, T es la temperatura en Kelvin y 1] es una constante 
que depende del parámetro específico. En el caso particular de Silicio, para el parámetro Nef, debe 
considerarse 1) = 2.4; para el parámetro ftmin, debe considerarse y = —0.57; para el parámetro ¿e,, en el 
caso de electrones, debe considerarse 7) = —-2,33, y en el caso de huecos. debe considerarse y = —2.23: 
para el parámetro œ, debe considerarse y = —0.146. 

Por último, es preciso señalar que, conforme el campo eléctrico aumenta. la velocidad de los por- 
tadores comienza a experimentar un efecto de saturación. Este electo se nota para campos eléctricos 

7] 


cercanos a 10 V/cm, cuando la velocidad de saturación se aproxima a Usas = 107em/s, como se mues- 


tra en la Fig. 2.19. Esta situación es típica en dispositivos VLSI de dimensiones sub-micrométricas 


debido a los mayores campos eléctricos*?. 


v [10'cm/s] 
A 


: > 1 dE 20 E [kV/cm] 


Figura 2.19: Velocidad de arrastre de electrones en función del campo eléctrico aplicado. 


Densidad de corriente de arrastre 


Para calcular la densidad de corriente de arrastre, se debe analizar la variación de la carga con 
respecto al tiempo (i = dQ/dt), ante la presencia de un campo eléctrico. Para ello, se considerará un 
volumen dado de portadores y se caleulará cuál es la variación de carga por unidad de tiempo, a través 
de un plano de referencia. Se asumirá un campo eléctrico positivo, es decir, un campo eléctrico que 
mueve cargas positivas hacia x > 0 y cargas negativas hacia x < 0. En el caso de huecos, en un intervalo 
de tiempo At el volumen de carga existente es: 


Lipu. , ET A P Par AT i X EE: 7 N r y é 4 ` 

“El campo eléctrico se origina cuando un potencial dado se aplica sobre un material de cierta longitud. En los procesos 

sub-micrométricos, las dimensiones de los dispositivos se reducen agresivamente. Las tensiones de funcionamiento también 
se reducen, para disminuir los campos eléctricos, pero en menor relación. 
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2.4. Mecanismo 
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“igura 2.20: Volumen de referencia y conducción de portadores por arrastre: a) huecos: b) electrones. 


El número de portadores positivos AN, que cruzan el plano de referencia, es igual a la concentración 
de portadores p, multiplicada por el volumen AV (ver Fig. 2.20-a): 


AN, = pAV (2.45) 
La carga asociada a estos portadores es: 
AQ =qAN, = qpAV (2,46) 


La densidad de corriente de arrastre se calcula como el número de portadores que atraviesan el 
plano de referencia, por unidad de área y de tiempo: 


_ AQ _ aparjAt 


ja = = = pu, 2.47) 
eZ ARE AA RP (eo) 

Si se recuerda que 07 = 1 E. luego: 
PET (2.48) 


De aquí se ve que la corriente de arrastre de huecos es proporcional a la densidad de portadores, a 
la movilidad y al campo eléctrico. Debe notarse en este caso, que un campo eléctrico positivo E > 0, 
produce una velocidad de huecos positiva v (es decir, huecos moviéndose de izquierda a derecha), y 
por lo tanto, una corriente de arrastre jp > 0. 

Para el caso de los electrones, la carga en el volumen (ver Fig. 2.20-b) es: 
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AQ = -qnAV (2.49) 
con lo cual, la corriente de arrastre de electrones es: 


pa O a 
Jn = AAt AN == 


Si se recuerda que ví = —1 E, luego: 


qna? (2.50) 


Ji = nun El (2.51) 
1 H 


A diferencia del caso anterior, un campo eléctrico positivo E > 0 produce una velocidad de elec- 
trones negativa vý < 0 (es decir, electrones moviéndose de derecha a izquierda), y por lo tanto, una 
corriente de arrastre jf > 0. 

Por último, es importante notar tanto en (2.48) como en (2.51), que la corriente es proporcional 
al producto del número de portadores y la movilidad. El aumento del dopado hace que el número de 
portadores aumente y que la movilidad disminuva. Por ende, estos dos factores tienen efectos opuestos 
sobre la conducción. Cuál es el efecto predominante ? El aumento de portadores es directamente propor- 
cional a la introducción de impurezas, y varía aproximadamente seis órdenes de magnitud (10% —10%); 
la disminución de movilidad es de catorce veces para los electrones (de 1400cm?/Vs a 100cm? /V s) y 
de diez veces para los huecos (de 500cm? /Vs a 50em?/Vs), para la variación mencionada de dopaje. 
Es claro que el efecto del aumento de portadores es significativamente mayor que la disminución de 
movilidad. Por ende, el efecto neto del dopado es el aumento de la conducción de corriente, debido al 
aumento de la cantidad de portadores. 


2.4.2. Difusión 


Tanto los electrones como los huecos en Silicio están en movimiento producto de la energía térmica. 
Como se vió, esto provoca un movimiento aleatorio de ambos tipos de portadores. Si la concentración 
de portadores es homogénea, entonces el movimiento aleatorio de portadores no produce una corriente 
neta, v la misma es nula. 

A continuación se verá que, si hay diferencias en las concentraciones de portadores, el movimiento 
aleatorio produce un reordenamiento que tiende a equilibrar las concentraciones, produciendo un mo- 
vimiento de portadores, desde las regiones de mayor concentración hacia las de menor concentración!?. 

ara el análisis se considera una concentración con un gradiente no nulo. y un plano de referencia a 
través del cual pasarán los portadores. Se considera, por simplicidad, que el movimiento de portadores 
sucede solo en el eje x. A cada lado del plano de referencia, se analiza una región de sección transversal 
A y de longitud Ax, tal como se ilustra en la Fig. 2.21. En esta figura. el volumen de cada región 
resultante a ambos lados del plano de referencia, es el producto de la longitud a lo largo del eje x y la 
sección transversal 4. La altura de la curva define la concentración conforme varía x. Si se considera que 
Ax = A, luego de un tiempo Te, todos los portadores contenidos en el volumen AA se moverán, por efecto 
térmico, una distancia A. De esta manera, todos los portadores iniciales habrán abandonado el volumen 
luego de transcurrido el tiempo Te. Dado que el movimiento térmico es aleatorio, es natural suponer 
que los portadores no tienen preferencia por alguna dirección: debido a ello, una mitad migrará hacia 
el volumen de la derecha. y la otra hacia el volumen de la izquierda. El plano de referencia verá pasar, 
entonces, la mitad de los portadores del volumen a su izquierda, P,/2, hacia la derecha, y la mitad de 
los portadores del volumen a su derecha, P¿/2, hacia la izquierda. Resulta claro entonces que el flujo 


15El fenómeno es equivalente a la difusión de un gas en el aire, o de tinta en el agua. 
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Figura 2.21: Difusión de portadores con un gradiente no nulo de concentración. 


neto de portadores, de izquierda a derecha. F. es: 


Poo Pi 
m Ei E (2.52 
D 2 2 l 


Por lo tanto, el flujo de portadores ocurrirá del volumen con mayor concentración de portadores 
hacia el volumen con menor concentración de portadores. Por ejemplo, en el caso que la concentración 
a la izquierda. P;. sea menor que la concentración a la derecha. Pg. como sucede en la Fig. 2.21, el flujo 
satisfará: 


P; — Pi ada 
F===2<0 (2.53) 
2 s 
Esta es la base conceptual para entender el desplazamiento de portadores por difusión. A continua- 


ción, se halla la relación matemática entre el flujo y la concentración de portadores. 


Densidad de corriente de difusión 


Se analiza primero el caso en que los portadores son huecos. En primer lugar, se aproxima la 
concentración de portadores, en un entorno de la ubicación x, del plano de referencia, por medio de la 
expansión de Taylor: 


. Loa dp | a 
plz, + Ax) = ple) + — AT (2.54) 
` drj 

ÍI=I" 

Es claro que, valores de Az positivos corresponden a puntos a la derecha de x, y valores de Ax 
negativos corresponden a puntos a la izquierda de x. 

Si se supone que la expansión lineal aproxima con precisión el perfil de portadores (lo cual es cierto, 


dado que el intervalo en consideración, A, es pequeño), los portadores en el intervalo [1, — Ax, tr), 


pueden aproximarse como!?: 


16 


El lector puede verificar que (2.55) corresponde al área del trapecio de la izquierda en la Fig. 2.21. 
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Si se reemplaza la expansión de Taylor (2.54), considerando Ar = —A, en (2.55), resulta: 


L lp ia 
P; = ANS 2p1x,) — dp A (2.56) 
A PRE 


De manera similar, los portadores a la derecha de xv, pueden aproximarse como: 


2.57 
d 3 (2.57) 
que luego de reemplazar (2.54), considerando Ax = A, resulta: 
dp | w 
Pi = ÁM | 2p(x,) = — A (2.58) 
2 A dx RO 
T=iTy 
De acuerdo al razonamiento realizado, la densidad de corriente puede calcularse como: 
q fl 1 Ssg 
h=-7 (52 Pa (2.59) 
ic ES ú 
Luego de reemplazar las expresiones de P; y Pg en (2.59). se obtiene: 
q 1 dp | dp de 
Ja = AMS | 2p(2 ==] A — 2p(a ha E A (2.60) 
© 2Ar, 2 dr | dzi 
1. r LEL, 
que puede reducirse a: 
1 | ji 
dp | A 
| To = 4D | (2.61) 
pl cre ¡OA 
pp 
o 
£ + . . . ` 
donde D, = 5—, es el coeficiente de difusividad de huecos. 
Te 


La Fig. 2.22 ilustra las corrientes resultantes de huecos para un perfil de portadores genérico. En 
la zona previa al máximo, la concentración de huecos aumenta, y por ende. su gradiente es positivo. 
En esta zona, de acuerdo a (2.61), la corriente será negativa, producto que los huecos se mueven de 
derecha a izquierda. En la zona posterior al máximo, la concentración disminuye, y el gradiente es 
negativo. De acuerdo a (2.61), la corriente es positiva, producto que los huecos se mueven de izquierda 
a derecha. 

En el caso en que los portadores son electrones, la aproximación de Taylor al perfil de concentración 
resulta: 


nt, + Ar) =n(1,) + pala AT (2.62) 
i A Ls 


Los portadores en el intervalo [x, — Az, x,], pueden aproximarse como: 


lr. —= Ari niro A 
P, = qn, a n{t,) (2.63) 


Si se reemplaza (2.62) en (2.63), considerando Ax = À, resulta: 
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Figura 2.22: Difusión de huecos y corrientes resultantes. 


1 {n | AE 
P; = AA | nfz) — sa A (2.64) 
2 j dx Lal 


e manera similar, los portadores a la derecha de v, pueden aproximarse como: 


nia, + Ax) nl) 


Pa == AA 5 (2.65) 
que luego de reemplazar (2.62), considerando Ax = À. resulta: 
1 > dn AS 
Pi = AM | nit.) =+—| À (2.66) 
2 i da O 
De acuerdo al razonamiento realizado. la densidad de corriente puede calcularse como: 
q fl 1 , 
A (2.67) 
ATEN 2 2 
Luego de reemplazar las expresiones de P; y Py en (2.67), se obtiene: 
q 1 o dn] dn] PE 
Jy = EF HAS ML) — A= n(z,)— a A (2.68) 
2AT 2 dels delid, 
que puede reducirse a: 
(2.69) 


2 fe A bua da oi Jee ens 3 » Li e 
donde D,, = A*/27.., es el coeficiente de difusividad de electrones. 
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Figura 2.23: Difusión de electrones y corrientes resultantes. 


Xx 


La Fig. 2.23 ilustra las corrientes resultantes de electrones para un perfil de portadores genérico. En 
la zona previa al máximo. la concentración de electrones aumenta, y por ende. su gradiente es positivo. 
En esta zona. de acuerdo a (2.69). la corriente es positiva, producto que los electrones se mueven 
de derecha a izquierda. En la zona posterior al máximo. la concentración disminuye, y el gradiente 
es negativo. De acuerdo a (2 
izquierda a derecha. 


69). la corriente es negativa, producto que los electrones se mueven de 


2.4.3. Resistividad de una lámina de Silicio 


Esta sección ejemplifica la conducción por arrastre, mediante el cálculo de la resistividad de una 
lámina de Silicio, de longitud L, ancho W., y profundidad t. Se supone que la misma tiene ambos 
tipos de portadores, tanto electrones como huecos. Debido a la ausencia de estímulos externos, la 
concentración de portadores en la muestra es constante, y no hay corriente de difusión. La corriente 
total será de arrastre, producto del campo eléctrico aplicado, y tendrá dos componentes: 
J? = jg + ja = Pup + quan E (2.70) 
Dado que la densidad de carga neta en la lámina es nula, el campo eléctrico será constante. La 
tensión aplicada a la muestra V, satisfará V = E x L. Por lo tanto, (2.70) puede reescribirse como: 


J? = q(ppip + npn) V/L (2.71) 


Teniendo en cuenta que j° = I/(Wt), (2.71) puede escribirse como: 


Vo L s 
== (2.72) 

I Wtalpuy + nhn) 

En esta última ecuación, puede reconocerse la resistividad de la lámina: 
| 1 
Pp (2.73) 
| IDH) + Mn) | 
L 
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2.4. M 


En el diseño de circuitos integrados. es común dar el valor de resistencia de una lámina, cuya 
longitud es igual a su ancho. es decir, L = WW. En este caso, se define la resistencia superficial, o 
resistencia por cuadrado, de la siguiente manera: 


P 1 | PEN 
| Ro è —— (2.14) 
a EPM» — N fnd! 
| PH» Pr) | 


Ejemplo 11 Una muestra de Silicio. de dimensiones L = l0um,. W = 2pm. t = lpm. se dopa con 
una concentración de Arsénico Na = 10Pem"*. Determine la resistencia, resistividad. y resistencia 
por cuadrado de la lámina. Si se aplica una tensión V = 1V sobre la misma: cuál es la corriente y el 
tiempo de tránsito de los portadores ? 

Para este dopado. utilizando la rutina del Ejemplo 10. se obtiene pn = 1345em?/Vs. La cantidad de 
portadores negativos esn = Na = 10 em’, y los portadores positivos son despreciables. La resistividad 
es entonces: 


l 
B = 3 1 
me 5 $ EON 
eTe EE 16% 10-10 
5 cem? 
= e l —— Rem 
1345 x 1015 x 1.6 x 107 
= — Qem 
0.2152 
= 4 6iQcem (2.19) 


La resistencia por cuadrado es: 


0 340 x 10.000/077 me eS 
A O (2.76) 
ES: Lun 


y la resistencia de la lámina es: 


o 10-000um x 10/01 


R = 4.649 HB2 


ETN 
P9 
~I 


2um x lum 


Si se aplica una tensión V = 1V. la corriente es I = IV/232KQ = 4.31pA. Para calcular el tiempo 
de tránsito es necesario calcular la carga total en la lámina, que es igual a: 


Q = WxLxtxgx Ng = lum x 2um x ium x 10 em? x q 


= 2x10? x 1.6 x 107ËC = 3.2 x 107" C (2.78) 
El tiempo de tránsito es: 


E 2 a —14 g æn y 
-= exe = 7.42ns (2.79) 
2 eS 162 


iSe trata de una resistencia de forma cuadrada. vista desde arriba. 
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2.5. Potenciales relativos en Silicio 


En esta sección se introduce un potencial de referencia que resulta conveniente para futuros análisis. 
Para ello, se analiza la corriente total de portadores en un trozo de Silicio, sin potenciales externos 
aplicados. Si se comienza analizando el caso de los electrones. la corriente total debe ser nula, es decir: 


Tr 
da. = Mia + Das =0 
lar 
—dó dn Ñ 
= Min + 4D =0 (2.80) 
dr de 


De (2.50), surge una relación entre potencial y densidad de concentración de portadores: 


Dr l M dd 
dọ = — (=) = Ür (2) 
Hu XA N/ n 


donde Uy es la tensión térmica. que se define como: 


A o ne 
Ur 2 kT fq; (2. 
l ESETE | 


¡04 
[5 
ar 


y posee un valor de 25mV a temperatura ambiente: y 


De = Hn UT | (2.83) 


es lamada, junto a su ecuación análoga para el caso P, relación de Einstein [8]. 
Si se consideran dos lugares del material, Ta y zp, con distintas concentraciones, Na = NÍ(TA) y 
na = n(x), y se integra (2.81) para hallar la diferencia de potencial. se llega a: 


Tp ES: 
NES ° dn p 
l dọ = Ur l — dn (2.84) 
dí dn n 


ca la 


La solución a (2.84) es: 


e li E ni TES: 
olr) —ó(z,) = Ur x In = (2.85) 
Na 


El potencial es una magnitud relativa, por lo tanto, lo que resulta relevante es la diferencia de 
potencial entre dos puntos, siendo arbitrario el valor de referencia que se tome para ambos. Un valor 
conveniente como referencia es el de Silicio intrínseco. Para definir este valor de referencia, se asume 
que: 


ọlxz) = 0 si n(z) = n; (2.86) 


Si se reemplaza (2.86) en (2.85), resulta: 


e A - Ny RIEA 
olz i) = Ur xin I (2.87) 
Considerando que: 
y np Ur eo ; 
İT == —T— x log | — 2.88 
TER (o) e ( 5015) 2:88) 
la Ec. (2.87) resulta en la “Regla de los 60mV” [10]: 
E E | 
aaa IN np ` PN 
olxa) = 60mV x log o) | (2.89) 
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Esta regla permite calcular fácilmente el potencial de una especie de Silicio dopado, con respecto a 


Silicio intrínseco: por cada orden de magnitud de dopado con respecto a Silicio intrínseco, se producen 
60mV adicionales de tensión. Por ejemplo. si v} está dopado con Ng = 1015. entonces, n = 10%, 
log (1019/1019) = 5, y la diferencia de potencial resultante es de 5 x 60m V = 300mV. Por el contrario, 
si z está dopado con Na = 101%. entonces. n = 10%, log (107/10 = —5. y la diferencia de potencial 
resultante es de —5 x 60mV = -300mV. 

Para el caso de la corriente de huecos, se puede realizar el mismo desarrollo, partiendo de: 


dp 
J, = PEE =D) =0 
' dr 
-do dp 
= qty —— -= 4D, = 0 (2.90) 
IPE Ta $ 2 dr i 
de donde surge la relación: 
D, fdn (dí e 
dọ = — | —| = Uy (=) (2.91) 
Hp \ n E 
con | 
¡De = HUT (2.92) 


por la relación de Einstein. También se puede operar directamente (2.89): de hecho, dado que 
> PE (0 RO ecprtaiterza enmar 
ny X p = 197, por la Ley de Acción de Masas, (2.89) puede escribirse como: 


ola) = —60mV x log (01) (2.93) 
Repitiendo el ejemplo anterior, si z} está dopado con Na = 101%, entonces. p = 107. log (10/101?) = 
—5, y la diferencia de potencial resultante es de 5x 60mV = 300m0V. Por el contrario. si 17 está dopado 
con Ne = 10%, entonces. p = 101%, log (10/1019) = 5, y la diferencia de potencial resultante es de 
-5x 60mV = -300mV. 
Cual es el significado de la aparición de una diferencia de potencial entre Silicio con diferentes 
niveles de dopado ? Es importante notar que esta diferencia de potencial surge como consecuencia del 


e 


requisito impuesto de que la corriente neta sea nula, tal como indican (2.50) y (2.90), que se repiten 
por comodidad: 


dn 

Ja = Qun E — Day = 0 
dp 

Jop = qQPHpE — aD, =0 


Es decir, la diferencia de potencial es necesaria para que la corriente de difusión de electrones sea 
cancelada por una corriente de arrastre de electrones, y para que la corriente de difusión de huecos sea 
cancelada por una corriente de arrastre de huecos. Las corrientes de difusión se originan naturalmente 
por la diferencia de concentraciones. Nótese entonces de (2.50). que en el caso en que haya una región 
con dopado tipo N, como se ilustra en la Fig. 2.24. la misma tendrá potencial positivo con respecto a 
Silicio intrínseco. Este potencial positivo producirá un flujo de electrones hacia el silicio dopado, que 
'ancelará la corriente de difusión de electrones del silicio dopado al intrínseco (producto de la mayor 
concentración de electrones en esa zona). 

Por el contrario, la región con dopado tipo P tendrá potencial negativo con respecto a Silicio 
intrínseco. Este potencial negativo produce un flujo de huecos hacia el silicio dopado, que cancela la 
corriente de difusión de huecos del silicio dopado al intrínseco (producto de la mayor concentración de 
huecos en esa zona). En la Fig. 2.24. las flechas con portadores indican el flujo de portadores (no la 
dirección de la corriente) resultante. 
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Figura 2.24: Dos regiones con diferentes dopados y los flujos de portadores resultantes, con respecto a 
Silicio intrínseco: je y ff son los flujos de difusión y arrastre, respectivamente, de electrones: f yy 
son los flujos de difusión y arrastre, respectivamente, de huecos. 
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Apéndice A 


Conducción: Conceptos Auxiliares 


A.1. Tiempo de tránsito 


La noción de tiempo de tránsito en un semiconductor es frecuentemente utilizada, razón por la cual 
se introduce en esta sección. 

Se supone una pieza semiconductora de ciertas dimensiones, con una carga total de electrones? igual 
a Q, y una corriente producida por electrones que se desplazan de un extremo al otro del material, 
empleando para ello un tiempo 7. Tal como se describiera en la Sección 2.4.1. los electrones ingresan a 
la pieza semiconductora a una cierta tasa (cantidad de electrones por unidad de área y por segundo), 
v egresan a la misma tasa. Esto implica que. luego de transcurrido un tiempo 7. todos los electrones 
dentro de la pieza semiconductora. cuva carga os Q, habrán salido de ella. En consecuencia, la corriente 
I que está circulando por la pieza semiconductora es: 


El valor 


72 —= (A.2) 


se define como tiempo de tránsito. y puede interpretarse como el tiempo promedio que le toma a 
un electrón recorrer la pieza semiconductora. 


A.2. Efecto Hall 


Una de las maneras de medir concentración de portadores en forma directa, es a través del Efecto 
Hall. La Fig. A-1 ilustra el esquema de medición. donde se dispone una muestra de Silicio, a la cual se 
le hace circular una densidad de corriente J,. en el sentido del eje «. A su vez, se produce un campo 
magnético de intensidad B. en el sentido del eje z. 

El campo magnético provoca una fuerza de Lorentz, en el sentido del eje y. dada por: 


F=qí(vxB) (A.3) 


Esta fuerza hace que los portadores positivos y negativos se acumulen en la cara inferior de la 
lámina. dejando una carga de signo opuesto en la cara superior de la lámina. En el eje y no hay 
circulación de corriente por tratarse de un circuito abierto. con lo cual, la acumulación de cargas 
produce un campo eléctrico Ep, y un potencial asociado Vy. Este potencial puede ser medido para 


“El caso de conducción por huecos sigue los mismos lineamientos. 


'ONCEPTOS UXILIARES 


Figura A.1: Esquema de medición de concentraciones utilizando Efecto Hall. 


determinar la concentración de portadores. Para ver esto, se supone, sin pérdida de generalidad, que la 
. : , Ar ze 2] 

lámina está dopada con donadores Ny, de manera que la conducción es por electrones”. Los electrones 

se trasladan de derecha a izquierda con una velocidad v£, producto de la aplicación del potencial Vz. 


El valor de v2 surge de la expresión de la corriente: 
Ja = —qnu;, (A.4) 


De esta ecuación. se obtiene ve = —J,,/(qn). Reemplazando esta expresión en (A.3) se obtiene el 
Ha EPA ¿ 


Jy Bz 


n 


E, E (A.5) 


Esta fuerza, que impulsa a los electrones hacia el fondo de la lámina, debe ser igual a la fuerza 
del campo eléctrico Ey, resultante de la acumulación de huecos en la parte superior y electrones en la 
parte inferior, que está dada por: 


Fg = 4qE, = -qV,/t (A.6) 
Isualando las fuerzas (A.5) y (A.6) se puede despejar la expresión de la concentración de electrones: 


JB 


qVy 


n 


Nótese de (A.T) que, si se conoce el campo magnético, es posible calcular n, a partir de la medición 
de la tensión Vy y de la corriente Jy. Además, el signo de Vy permite establecer el tipo de dopado 
existente en el material. 


Fri CE EE . .. . . nE T A Pa 
2El análisis para el caso de impurezas aceptoras se basa en la conducción de los huecos y sigue los mismos lineamientos. 
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Apéndice B 


Electroestática 


El desarrollo de las ecuaciones de electroestática para los distintos dispositivos a analizar, se basa 
en la ley de Gauss: 


y en la definición de potencial 


vi==E (B.2) 


La combinación de ambas da lugar a la denominada “Ecuación de Poisson”: 


SA . 2 de 

Y {Vo = -Vo= p (B.3) 

Estas ecuaciones deben utilizarse para el análisis de la estructura tridimensional del Silicio, aunque 

para un análisis de primer orden. resulta suficiente un análisis uni-dimensional, en cuyo caso, las 
ecuaciones anteriores se reducen a: 


d=E) 
= p 
de ' , 
(B.4) 
b __p 
de 
y 
Pé 
Lp (B.5) 


Además de las ecuaciones mencionadas. es necesario tener en cuenta las condiciones de borde. 
En primer lugar, en todos los casos. la densidad de carga estará localizada en un lugar acotado del 
espacio. con lo cual, en virtud de la relación entre carga y campo eléctrico (B.4), el campo eléctrico 
se desarrollará en el interior de esa región. y será nulo fuera. Es importante recordar que las líneas de 
campo eléctrico, comienzan en cargas positivas, y terminan en cargas negativas. 

En la interfaz entre dos materiales con distintas constantes dieléctricas sı y sa (ver Fig. B.1-a). en 
virtud de (B.4), se verifica: 


l AEE J ` pdx (B.6) 


de donde resulta: 
sE PEO (B.T) 
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donde Q es la carga pelicular en la interfaz (que puede existir, o no). En caso que no haya carga en la 
interfaz, (B.7) se reduce a: 


so Es = z (B.8) 


5 > —e— uuu J——«uH——— - —> 
LE E 
5 +6 


b) 
Figura B.1: Condiciones de borde para: a) campo eléctrico: b) potencial 


En relación al potencial, se deduce de (B.4) que una variación abrupta del potencial provoca un 
campo eléctrico elevado, y por ende, una fuerza electroestática elevada sobre el material. Un potencial 
discontinuo implicaría un campo eléctrico infinito, y por ende, una fuerza infinita actuando sobre la 
interfaz del material. Esto descarta la discontinuidad del potencial, por lo cual en las interfaces entre 
dos materiales siempre se cumplirá (ver Fig. B.1-b): 


ọ(07) = (07) (B.9) 


Dt 
Do 


Apéndice C 
Potenciales de contacto 


La aplicación de un potencial externo sobre un material como el Silicio, hace necesario la introduc- 
ción de contactos metálicos. Toda vez que dos materiales diferentes se contactan, aparece entre ellos 
una diferencia de potencial. producto de la tendencia al equilibrio de las diferentes concentraciones 
de portadores, En el caso de los contactos con metal, se asumirá que los mismos son óhmicas. lo que 
significa que la diferencia de tensión resultante solo depende de los materiales. y no de la corriente que 
circula a través de ellos. La Tabla C.1 muestra los potenciales relativos de contacto de diversos metales 
con respecto a Silicio intrínseco. 

En el caso que haya m materiales diferentes conectados en serie. como se muestra en la Pig. C.l, 
es sencillo ver que el potencial neto es la diferencia de potencial entre los dos materiales extremos. De 
hecho, de acuerdo a la Fig. Cl. 


ÖT = 0127 023 7 0007 Om—lm 


= 417 Cn 


= Øl (C.1) 


En el caso que se utilice un voltimetro para medir el potencial óy. el primer y último material son 
iguales, dado que son los terminales del voltimetro. y por lo tanto, resulta: 


OT = 0 (0.2) 
Si entre un par de materiales cualquiera de la secuencia serie. se intercala una fuente de tensión Vs 


(ver Fig. C.2), de acuerdo a (C.1) y (C.2). es sencillo ver que: 


Cuadro C.1: Potenciales de contacto de varios materiales con respecto a Silicio intrínseco. 


Material Potencial de contacto ġ [V] 
Ag 040 
Cu 0.00 
Ni -+0.15 
Al —0.60 
Au -0.30 
Mg +1.35 


Figura C.1: Conexión serie de m materiales y el potencial de contacto resultante 


ór = Vs (0.3) 


De lo expuesto, se puede ver que un voltímetro no permite medir los potenciales de contacto de 
los materiales: ello explica porqué. en general, no son tenidos en cuenta al analizar circuitos. Para el 
análisis de ciertos dispositivos. como se verá más adelante, es fundamental considerar su existencia. 


PT 


Figura C.2: Conexión serie de materiales, agregando una fuente de potencial, y el potencial de contacto 
resultante 


Capítulo 3 


Juntura Semiconductora y Diodos 


3.1. Descripción Cualitativa 


La juntura P-N es un elemento fundamental de los dispositivos semiconductores y constituye el 
bloque constructivo de los diodos de juntura, los transistores bipolares y los rectificadores controlados 
de Silicio (SCR). compuestos por diaes, tiristores y triacs. Por otro lado. aparecen también como 
elementos parásitos en todo dispositivo que se realice sobre Silicio, como capacitores MOS, transistores 
MOS. y aún resistores y capacitores. 

Desde un punto de vista cualitativo. cuando dos piezas de Silicio. una con dopado P y la otra 
con dopado N. se ponen en contacto. la diferencia de concentraciones produce un fujo de electrones 
desde el material dopado N hacia el P. y un flujo de huecos desde el material dopado P hacia el N, 
tal como se ilustra en la Fig. 3.1. Los electrones que migran del material N. dejan tras de sí átomos 
con carga neta positiva, es decir. jones, los cuales están fijos a la estructura cristalina y no pueden 
moverse. En forma similar. los huecos que migran del material P, dejan tras de sí ¿ones negativos (fijos 
también a la estructura cristalina). Esta migración de portadores ocwre durante un lapso de tiempo 
transitorio y a medida que sucede, las cargas netas de los iones van desarrollando un campo eléctrico 
que se opone a la corriente de difusión. Debido a este proceso se forma una zona sin portadores, que se 
denomina “zona de vaciamiento”, a ambos lados de la juntura -lugar exacto de unión entre el material 
dopado P y el dopado N. A medida que esta zona crece, es mayor la carga iónica y, por ende. el campo 
eléctrico resultante. Cuando la zona de vaciamiento tiene la carga iónica suficiente para que el campo 
eléctrico cancele la corriente de difusión inicial. el proceso se detiene y se alcanza un equilibrio. La zona 
de vaciamiento presenta entonces un potencial neto. que es positivo en el material N con respecto al 
material P, y está dado por: 


0 = Onp = Ón — Óp| (3.1) 
¡ PAGA H 


Si se aplica una tensión externa, positiva en el lado N (cátodo) con respecto al lado P (ánodo), el 
electo neto será el aumento del campo eléctrico de la juntura. Este campo eléctrico externo favorece 
el movimiento de huecos de la zona N hacia la P, y de electrones de la zona P hacia la N; es decir, 
sólo favorece el movimiento de los portadores minoritarios. Dado que los portadores minoritarios son 
despreciables, la corriente neta es una corriente de fuga que puede considerarse mula. Los portadores 
mayoritarios no pueden difundir de un lado al otro debido al campo eléctrico en la zona de vaciamiento. 
En esta situación, se dice que la juntura está en inversa y no permite el paso de corriente. 

Si se aplica una tensión externa, positiva en el ánodo con respecto al cátodo, el campo eléctrico de 
la juntura se reduce y se produce un desbalance de las corrientes de difusión y arrastre. La disminución 
del campo eléctrico produce una disminución de la corriente de arrastre, y se observa una corriente 
neta circulando por el dispositivo, dada por la -ahora mayor- corriente de difusión. En este caso, hay 


+ nan p> 
HA 


difusión 


A 
IA 


arrastre 


Figura 3.1: Unión entre Silicio tipo P y Silicio tipo N. La difusión de huecos y electrones produce una 
corriente del material P al N. y el arrastre producto del campo eléctrico produce una corriente en 
sentido inverso. 


una corriente de difusión neta de huecos del lado P hacia el N, y de electrones del lado N hacia el P. 
En esta situación, se dice que la juntura está en directa y permite la conducción de corriente. 

En definitiva, el diodo modelado en DC permite la conducción de corriente en un sentido, y la 
bloquea en el sentido contrario. 

En las siguientes secciones se desarrolla el modelo del diodo de acuerdo a los lineamientos del 
Capítulo 1. En la Sección 3.2 se desarrolla la electroestática de la juntura; en la Sección 3.3 se obtiene 
el modelo de conducción en DC: en la Sección 3.4 se desarrolla el modelo lineal incremental; y en la 
Sección 3.5 se desarrollan las capacidades resultantes del modelo de AC. Finalmente, en la Sección 3.6 
se explican los mecanismos de ruptura que son responsables de la conducción del diodo ante tensiones 
inversas grandes. 


3.2. HElectroestática de la Juntura 


Para comenzar el análisis, se considerarán dos partes de Silicio: una dopada tipo P, y otra dopada 
tipo N, tal como se ilustra en la Fig. 3.2. 

Tal como se ha descripto en la sección anterior, luego de un período transitorio, se forma una zona 
de vaciamiento con iones negativos del lado del material P, e iones positivos del lado del material N. 
Quedan determinadas así, cuatro regiones diferentes, que se ilustran en la Fig. 3.2: a) el sustrato tipo 
P; b) la zona de vaciamiento en el material P; c) la zona de vaciamiento en el material N; d) el sustrato 
tipo N. En cada una de estas regiones, es posible hacer un balance de cargas. 

El sustrato tipo P está dopado con Na aceptores, y tiene np y pp portadores, de manera que en 
esta región, la carga neta es igual a: 


a 


estática de la Juntura 


ERZA TAREE naa ana Ea 


LA ji 
FERO = 
Ap biT PA irreg 
Pta + =- 
P A 
a b € d 
i , H 4 
-Xp 0 Xp X 


Figura 3.2: Juntura semiconductora y sus regiones: a) el sustrato tipo P: bj la zona de vaciamiento en 
el material P: c) la zona de vaciamiento en el material N: d) el sustrato tipo N. 


p=ga—Na—np=pp)=0 (3.2) 

La zona de vaciamiento en el material P tiene una carga neta, producto de la presencia de los iones 
negativos. igual a: 

pi - a (a Oy 

p = q(—Na = np pp) (3.3) 

La zona de vaciamiento en el material N tiene una carga neta. producto de la presencia de los iones 
positivos, igual a: 

p=a Na nN +p) (3.4) 


El sustrato tipo N está dopado con Ny donadores. y tiene ny y pw portadores de manera que en 
esta región, la carga neta es igual a: 


p=aNa—= ni —pn)=0 (3.5) 
En este punto, resulta conveniente utilizar la “aproximación de vaciamiento”, la cual consiste en 


suponer que en la región de vaciamiento no hay portadores -ni minoritarios, ni mayoritarios. Esta 
aproximación es razonable, dado que los portadores mayoritarios en estas regiones migran masivamen- 
te atravesando la juntura, y los minoritarios son removidos por el campo eléctrico. La aproximación 
produce un error numéricamente despreciable, a la vez que permite desarrollar las ecuaciones electro- 
estáticas de una manera sencilla. 

Utilizando esta aproximación. la densidad de carga en la zona de vaciamiento. en el material P, 
resulta: 


p=-qaNa (3.6) 


DOS 
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mientras que, en la zona de vaciamiento del material N, resulta: 
p=4Na (3.7) 


La densidad de carga a lo largo de la juntura se ilustra en la Fig. 3.3. 
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Figura 3.3: Densidad de carga a lo largo de la juntura. 


Tanto en el sustrato P, como en el N, la densidad de cargas es nula, por ende. el campo eléctrico 
es nulo. 

Dentro de la región de vaciamiento del material P, el campo eléctrico puede hallarse utilizando 
(B.4): 


“E AT AT E yr 
EE Na qNaE lT E 
Elx) = J a e = (3.8) 
Tp 3 1 E 


de donde resulta: 


E(x) = ou a (xr Ep) | (3.9) 


para —tp Sr <O. 
De la misma manera, dentro de la región de vaciamiento del material N, el campo eléctrico está dado 
por: 


Ele) = E(0) +/ Cies Eo. te = E(0) +42 (3.10) 
Jo Esi Egi ESi 


El valor de E(0) puede averiguarse evaluando (3.10) en x = x,,, donde el campo debe valer E = 0: 


Ele) = E(0) + Htr, =0 (3.11) 


por lo tanto. 


ss 
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Reemplazando (3.12) en (3.10). se obtiene la expresión del campo eléctrico: 


Elm = (L — Tp) (3.13) 
| R | 
i AA, Ge į 

para Ô < £ S tr. 

El campo eléctrico. a lo largo de la juntura. se ilustra en la Fig. 3.4. 
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Figura 3.4: Campo eléctrico a lo largo de la juntura. 


La continuidad del campo eléctrico (dado que no hay cambio de material). implica que las expre- 
siones halladas para las regiones de vaciamiento. P y N. deben ser iguales en w = 0, es decir: 


E(0) = == 0 = rp) = 01) (3.14) 
251 =S 
de donde surge que: 
F pi + f í A 
[Naty = Nan | (3.15) 


La Ec. (3.15) pone de manifiesto la igualdad de las cargas. a uno y otro lado de la juntura. De 
aquí. también se deduce que la zona de vaciamiento tiene menor profundidad de penetración en el 
lado de mayor concentración de impurezas. Esto es equivalente a decir que la zona de vaciamiento se 
desarrolla. mayormente, en la región de menor dopado. 

La solución del potencial, a lo largo de la estructura, requiere de la integración del campo eléctrico, 
de acuerdo a la definición de potencial (B.4). 

En la zona de vaciamiento del lado P. el potencial se halla de la siguiente manera: 


(ar 20,1 +T?) (3.16) 
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donde dy es una constante de integración. Luego de operar algebraicamente, completando el binomio, 
y notando que 00 = (0). se obtiene: 


(+ r)” | (3.17) 
i 


que es válida para —ťp <x <0. 
De acuerdo a (3.17), el potencial en la unión entre el Silicio dopado P y el Silicio dopado N, es: 


(3.18) 


(3.19) 


Si se evalúa esta expresión en x = £a, y se tiene en cuenta que 0(7,,) = Én. se obtiene el valor de 
la constante de integración: 


laNa + f 
Ög = Ón — 1 ly? (3.20) 
i Desp ~ l 


De esta manera, reemplazando el valor de dy en (3.19). y completando el binomio, se obtiene la 
expresión del potencial: 


LaNÑaá 5] 
[6 = Pn = ¿le = a)? pen 
SO a 


válida para 0 < £ < £an. 
El diagrama de potencial, a lo largo del semiconductor, se ilustra en la Fig. 3.5. 
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Figura 3.5: Potencial a lo largo del semiconductor. 
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De esta ecuación, es posible hallar el valor de xp y tn. Reagrupando términos, se llega a: 


-= 7 1 ? Na x 3 3 
qu, n G-Nd e? =265 (3.24) 


25 


donde B = 6, — Op. Reemplazando xp. de (3.15), en función de ty. resulta: 


pe N: En - E D mA 
lesión = qNa (Eos) = q Nat (3.25) 


De aquí surge el valor de ta: 


j 


j 2381 NÓ B 


| 
| 
j (3 IT, 
En = 4f E a | 19.21) 
H y Na lNa = Na) | 
J 


y utilizando (3.15), se puede hallar también el valor de xp: 


(3.28) 


9 


| 
| l 

Ep A O A 
| f i j + Na) | 


a 


En base a (3.27) y (3.28), se puede calcular el valor total de la zona de vaciamiento: 


Í 


a Ç] 
¡2esión ( o E ) (3.29) 
j 


TB = Tp > Tp = y 


q Na Na 


En el caso que se aumente el dopado de ambas regiones, manteniendo la relación entre ellas, es decir, 
manteniendo N¿/Na = cte, se puede ver de (3.27)-(3.29), que las zonas de vaciamiento individuales se 
reducen en forma inversamente proporcional a la raíz cuadrada del dopado, es decir: 


1 


= (3.30) 
V Na Eg 


Tp: Tn X 


Ejemplo 12 Un diodo semiconductor está dopado con Na = 10% y Na = 10'%. Halle la longitud de 
las zonas de vaciamiento en cada uno de los materiales. y la total. 

En primer lugar. por la regla de los 60mV. resulta ọn = 60mV x logio{ 108) = 360mV, dp = 
—60mV x log,,(10%) = —300mV y 6 = 360mV — (-300mV) = 660mV. Luego, las longitudes de las 


zonas de vaciamiento se pueden calcular como: 
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12 x 11,8 x 8,834 x 107% x 101% x 660 x 107? 
1,6 x 107% x 1016 x (1016 an 1035) 


= 8,852 x 10m = 88.52nm (3.31) 


> la /2x 11,8 x 8,854 x 107% x 101 x 660 x 103 
TP V 1,6 x 10719 x 1015 x (1016 — 1015) 


= 88,52 x 10" %cm = 0,8852um (3.32) 
tg = 0,8852u4m — 0,08852/0n = 0,974um (3.33) 


3.3. Modelo de DC 


Para el análisis de la conducción de la juntura, se considerará el circuito de la Fig. 3.6. donde se 
ha dispuesto una fuente de tensión V4. La ecuación de mallas indica: 


Prim 


Figura 3.6: Juntura semiconductora con contactos metálicos y símbolo eléctrico del diodo. 


Va = Omp> Öpn + Ön.m 


I 


(Ömn.p z Omn) min Opn 


(3.34) 


De aquí puede verse que cuando la tensión externa V4 es nula, resulta: 


—Op.n = ýp = Óm.p — m.n (3.35) 


Las tensiones resultantes a lo largo del dispositivo, para este caso, se muestran en la Fig. 3.7. 
Si ahora se introduce un valor distinto de cero para la fuente de tensión V4, la ecuación de mallas 
(3.34) es: 
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Va = Örmp — Ómn = OJ (3.36) 


donde 67 es el valor del potencial de juntura. que ahora es diferente de ọp. debido a la aplicación 


(9 an, 


del potencial externo. Utilizando (3.35), la ecuación anterior se puede reescribir como: 


La situación se ilustra en la Fig. 3.S para los casos Va > 0 y Va < 0. respectivamente. 
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Figura 3.7: Potenciales a lo largo de los contactos metálicos y la juntura, con Va = 0. 


3.3.1. Ley de la Juntura 


Previo al cálculo de las corrientes en una juntura semiconductora, resulta de utilidad derivar la 
relación existente entre los portadores minoritarios y mayoritarios, a ambos lados de la zona de vacia- 
miento. 

Los potenciales, en función de las concentraciones de electrones, son: 


d = Urln (=z) (3.38) 
Ön = Urm (22) (3.39) 


donde np es la concentración de electrones en el material P, y ny es la concentración de electrones 
en el material N. Restando ambas expresiones, resulta: 


, 28 NN np? 
OB = On Op = Ur (m ( ) hn ( )) 
e Ni 1; 


= Un (22) = Ur In (=>) (3.40) 
np np 


N 
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Figura 3.8: Potenciales a lo largo de los contactos metálicos y la juntura, con un potencial externo 
aplicado: a) Va > 0: b) Va < 0. 


Dado que ny = Na, los portadores minoritarios del lado P pueden escribirse como: 


| SEE iEn 
[np = Nyec*a/eT | (3.41) 


De manera similar, los potenciales, en función de las concentraciones de huecos, son: 


óp = —Urln (2) (3.42) 

l ta DN i 

ón = —Uzrlo (==) (3.43) 
Ni ` 


donde pp es la concentración de huecos en el material P, y pw es la concentración de huecos en el 
material N. Restando ambas expresiones, resulta: 


pa: l 2 $ “DN x 3 
ÓB = Ón — p = —Ur In (3.44) 
PP 
Dado que pp = Na. los portadores minoritarios del lado N, es decir py. pueden escribirse como: 
| ¿a /Ur | 
— N a OBUT] 2.45 
[PN = Ne eBivz | (3.45) 
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3.3. Modelo de DC 


En síntesis. la concentración de portadores minoritarios en un lado de la juntura se puede hallar mul- 
tiplicando la concentración de portadores mayoritarios al otro lado de la juntura por el factor e792/07, 
Las expresiones (3.41) y (3.45). se conocen como la Ley de la Juntura. y se ilustran gráficamente en la 


Fig. 3.9. 
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Figura 3.9: Nustración de la Lev de la Juntura: Relación entre portadores mayoritarios y minoritarios, 


en función de una diferencia de potencial ġp. 


3.3.2. Solución en directa 


Si se considera que Va > 0, la juntura está en modo de conducción directa. De (3.37), se puede 
ver que el efecto de esta fuente de tensión positiva es disminuir el potencial intrínseco de la juntura, 


permitiendo la conducción de corriente por difusión. Esta corriente sucede por difusión de huecos del 
lado P hacia el lado N, y por difusión de electrones del lado N hacia el lado P. Dada la gran cantidad 
de huecos en el lado P, y de electrones en el lado N, los niveles de portadores mayoritarios no se 
ven alterados por la difusión de portadores, por lo que se asumen constantes. Por el contrario, los 
portadores minoritarios se incrementan notablemente por la inyección de portadores, provenientes del 
otro lado de la zona de vaciamiento. Debido a esto, se calculará la corriente utilizando la expresión de 
los portadores minoritarios. 

Se harán dos suposiciones importantes. En primer lugar, se supondrá que la longitud del material 
es lo suficientemente pequeña, de manera tal que los portadores minoritarios atraviesan el sustrato 
correspondiente sin recombinarse, hasta alcanzar el contacto metálico. De esta manera. si no hay 
recombinación, el perfil de concentración es lineal, su derivada es constante, y por lo tanto, el flujo de 
portadores también es constante. Este caso se denomina solución corta. y simplifica el cálculo de la 
corriente!, 

La segunda suposición tiene que ver con la corriente. La circulación de corriente, producto de la 
aplicación de un potencial externo, indica que la suposición de equilibrio térmico no es válida: debido a 
esto, no sería posible relacionar los niveles de concentración con el potencial en la juntura, de acuerdo 


1 $ ., . . * fati 
'En el caso general, el perfil de concentración estacionario resulta exponencial [8]. 
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a (3.41) y (3.45). De hecho, las relaciones entre concentraciones y potenciales, que dan lugar a la Regla 
de los 60mV, descripta en el Cap. 2, se sustenta en el hecho que las corrientes de electrones: 


hons gi 


y de huecos: 


hadr Sd. (3.47) 
son ambas nulas. 

La segunda suposición que se hace, entonces, es que la corriente neta es lo suficientemente pequeña 
con respecto a las componentes individuales de corriente en equilibrio: J€, J$, J pY Je de manera tal 
que, el material puede considerarse en equilibrio térmico. Esto es válido mientras que los niveles de 
portadores minoritarios a ambos lados de la zona de vaciamiento sean mucho menores que los niveles 
de portadores mavoritarios, es decir: 


np(—tp) < Na P(n) < Na (3.48) 


La condición (3.48), se denomina condición de “baja inyección de portadores”. 

Con las suposiciones realizadas, el perfil de carga de la juntura es como se muestra en la Fig. 3.10. 
Nótese que es preciso introducir un quiebre en la escala para graficar Na y Na en el gráfico, dado que 
sus valores son varios órdenes de magnitud superiores a los niveles de los portadores minoritarios. 
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Figura 3.10: Niveles de portadores a ambos lados de la juntura ante un potencial externo positivo. 


La corriente de difusión de portadores negativos, en el lado P, se puede hallar como: 


== aD, 


(3.49) 
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npl=z,) = Naet Ur (3.50) 


d (am 
J, ms 4D, W, (3.51) 

Dado que 
Nge TŻ UT = Nge ôB UT e VAUT — npea UT (3.52) 


donde np = Nye?9B/UT surge de la aplicación de la Ley de la Juntura, sin potencial externo 
aplicado. la Ec. (3.51) puede escribirse como: 


qaD,n Te 
O (eVafUr L] 
É Ho 


go 
Dit 
os 
a 


La corriente de difusión de portadores positivos, en el lado N. se puede hallar como: 


Teniendo en cuenta que. por (3.45) 


PN (£n) = Ne Ut E (3. 


7 | 
Gi 
Rb 


y también que py(WF,) = px, y tn < Wa. (3.54) resulta en: 


PN —= Na eTĉŻJ/l PE 
Y En 


a = —qD, 


Dado que 
+ Es en $ Tin E ET TA E € me mes 
Naeh T — N,e óB! L Tp! AUTO pre! A Ur (3.5 7) 


donde py = N aeTŹB/UT surge de la aplicación de la Lev de la Juntura, sin potencial externo 
aplicado, la Ec. (3.56) puede escribirse como: 


Ji = Ian (eatr —1) (3.58) 


Es claro que la corriente total es la suma de las corrientes de difusión de huecos y electrones, es 
decir: 


Jp =J} J? (3.59) 


Combinando (3.53) y (3.58), e incluyendo el área A del diodo, se obtiene la corriente del diodo: 


pa =f, ( Aoi 1) | (3.60) 


donde vp es la tensión aplicada en terminales del diodo, y 
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A e yA Bar) (3.61) 


La Fig. 3.11 muestra la curva característica del diodo, que refleja la característica exponencial de 
la Ec. (3.60). 


ip 


Conducción directa 


Figura 3.11: Curva ip vs. vp del diodo, mostrando la zona de conducción directa, y la zona de con- 
ducción inversa. 


3.3.3. Solución en inversa 


Si la tensión de la fuente de alimentación es negativa. es decir Vą < 0, entonces la juntura se 
dice en modo de conducción inversa. En el desarrollo realizado en la sección anterior. la tensión de 
alimentación Va se consideró positiva, pero el desarrollo sigue siendo válido si se considera Va < 0. 
De hecho, en el modo de conducción inversa, la corriente de la juntura es despreciable, con lo cual la 
juntura está mas cerca de las condiciones de equilibrio térmico, 

En el caso de tensión inversa, los niveles de portadores. a ambos lados de la zona de vaciamiento, 
disminuyen con respecto a los valores de equilibrio térmico. En el lado P del material, se verifica: 


np(—tp) Nae’ [UT eVa /Ur 
ZA NU sOy 
= npeva/UT (3.62) 


Dado que Va es negativa. si V4 < —4Ur. es decir Vy < —100mV, luego eValUr ~ 0 y (3.62) se 
reduce a: 


nip( tp) =0 (3.63) 


De la misma manera, en el lado N del material, se verifica: 


68 


o 


ARANA NES 


ao Loi AE 
PN (Tn) Nae E 
= ppea/UT (3.64) 
Para Va < —4U7. (3.64) se reduce a: 
pĒlza)=0 (3.65) 


En este caso. el perfil de portadores es como se ilustra en la Fig. 3.12. 
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Figura 3.12: Niveles de portadores minoritarios, a ambos lados de la juntura, ante un potencial externo 
negativo. 


De aquí puede verse que el aumento del campo eléctrico produce un flujo de electrones (minoritarios) 
desde el lado P hacia el lado N, y un flujo de huecos (minoritarios) desde el lado N hacia el lado P. 
A diferencia del caso de conducción en directa, aquí. una pequeña tensión inversa de unos 100mV 
es suficiente para disminuir los portadores a ambos lados de la zona de vaciamiento prácticamente a 
cero. A partir de allí, la corriente permanece constante, dado que los niveles de portadores no pueden 
caer por debajo de cero. La expresión analítica de la corriente es igual a la hallada para el caso de 
conducción directa, y está dada por (3.60). Considerando V4 < —100mV, resulta: 


lo EL (3.66) 


que es la denominada corriente de fuga de la juntura. El detalle en la Fig. 3.11 ilustra la zona de 
conducción inversa. 

Nótese como la zona de vaciamiento, que se obtiene reemplazando ọp por j. en (3.27)-(3.29), 
aumenta ante la aplicación de una tensión inversa (Va < 0): 
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es: Nalóp es Vi 1) 


Ta(Va) = | - 3.67) 
a ee V aÑNal (Na + Na) j 
(3.68) 
Pesiló Va f | 
nor m e 2I Siig RBR — P } 1 1 o EEN 
a e E sy) sd 
4 ¿Y q “Ya 
Estas tres ecuaciones pueden reescribirse de la siguiente manera: 
ci | ZesiNaóB ,. Va. ; í ; Va EN 
ta(Va) = a 2 as — (j jsn (0) j b=) (3.70 
q V qNa (Na zg Na) l OB did V ỌB j i 
$ PALA 
q | 2esiNaóp Va | Va a 
er Vaj = ~ 1 — = gz, (0) / (1 — — 3.11) 
p A) WENA (Na EN, 7. R PA y OB’ ( 
PER 1 1 Va 
(q 1) El Í SiOB ( = EN g ) (1 ta 
| q Na Na OB 
ad Va ad 
= etBl0)/(1- —) (3.72) 
. V R 


Dado que la concentración de impurezas es constante, al aumentar la zona de vaciamiento aumentan 
tanto la concentración de cargas, a ambos lados de la juntura, como el campo eléctrico, cuyo valor 
máximo es ahora: 


: e Na ds 
Emar == E(0) = E —Tn( Va = sgo aN, a) (3.73) 
Tosi ES? 
La situación se ilustra, en la Fig. 3.13, para tres tensiones aplicadas diferentes. Por las mismas 
razones, en conducción directa, el aumento de la tensión directa (Va > 0, con Va < 08) produce una 
disminución tanto de la zona de vaciamiento, como del campo eléctrico resultante. 


3.3.4. Desviaciones del comportamiento ideal 


Los desarrollos realizados en las secciones previas, aún cuando fueron realizados bajo la suposición 
de longitud corta, permiten visualizar. de una manera sencilla. la conducción de corriente en un diodo, y 
arribar a un modelo de utilidad para el análisis de circuitos. Sin embar go, es importante tener en cuenta 
que un dispositivo real presenta otros efectos, cuyas consecuencias pueden necesitar de un análisis más 
detallado, en función de la aplicación concreta. Entre ellos, se pueden citar [S]: efectos de superficie, 
generación y recombinación de portadores en la zona de vaciamiento. conducción de portadores por 
efecto túnel, alta inyección de portadores y efectos debidos a la resistencia serie. 
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Figura 3.13: Situación de la juntura ante tres tensiones aplicadas, V4 > Va > Vi: a) densidades de 
carga: b) campos eléctricos resultantes; c) potenciales. 
Efectos de la temperatura 


pp y A 
X $ Y R . } E : aa E 
De acuerdo a (3.61), I, es proporcional a nz. Tal como se puede apreciar de (2.10). n7 depende de 
la temperatura a través de dos términos. de los cuales, el de mayor peso es el término exponencial [8], 
de manera que: 


R —E, -E auii 
I ~ TU exp el = exp dl (3.74) 


Una expansión lineal de (3.74). con respecto a la temperatura, resulta en: 


-E —E, E, —E, 
exp 7 = exp A ; TA exp Ir AT 
~ k, (i — Eg Ear) = El (1+ AT/7) (3.75) 
da RTS pen 


De acuerdo a esta ecuación, a temperatura ambiente (Tẹ, = 300W), la corriente Js, en el caso de 
Silicio, se duplica ante un incremento de 7°C a temperatura ambiente. La corriente real en un diodo, 


Tl 


A 


ante un cambio de temperatura, varía duplicándose cada 10°C de incremento de la temperatura (para 
valores cercanos a la temperatura ambiente). 

Por otro lado, para una corriente constante. la tensión del diodo puede expresarse de la siguiente 
manera: 


ae (ip ás 
vp = Urln | = (3.76) 
D T (2) E ) 


Considerando una expansión lineal con respecto a Is. y teniendo en cuenta la variación de I, con la 
temperatura: 


UD = epl, = LA 
Uns EAT 
= vp č — y 1 = El —-3.5mV/"C x AT (3-77) 
Ta I; fi [Ta 


En diodos reales, la disminución es de 2mV por cada grado de temperatura. 


3.4. Modelo Lineal Incremental 


Para la obtención del modelo lineal incremental (MLI) del diodo, es necesario suponer que el mismo 
está operando en un punto de funcionamiento, definido por un par de valores de tensión y corriente 
continua, (Vp. Ip). Se supone. entonces. que sobre el diodo hay una tensión aplicada, de la forma: 


vp = Vp tų (3.78) 
y la corriente resultante será: 
ip =p iq (3.79) 


El MLI describe la relación entre vg e ią. 
Para ello, se toma la expresión de la corriente del diodo, dada por (3.60), y se realiza una expansión 
de Taylor, en un entorno del punto de funcionamiento (Vp. Ip) (ver Fig. 3.14): 


ði 10% l 
ip=Ip+=2| m+: , zi vto (3.80) 
dvp hy 2 ovh Ye 


Para valores pequeños de vg, los términos de orden dos y superiores pueden despreciarse y la 
corriente puede expresarse como: 
id = Java (3.81) 


donde gg es la conductancia del MLI, que se define como: 
A ðip | 


ga BO 


7 (3.82) 
OvD o : i 


Si se tiene en cuenta la ecuación del diodo (3.60), la expresión de la conductancia es: 


giz se p/Ur (3.83) 
IT 


T2 


ip 


Vo ¥D 


Figura 3.14: Curva característica del diodo v detalle con el modelo lineal incremental. 


Si en la ecuación de la corriente del diodo (3.60), se considera el caso de conducción directa, 
el término unitario puede despreciarse con respecto al término exponencial, y la corriente se puede 


escribir como ip = Le'?/UT, En este caso. (3.83) puede escribirse como: 


meaa 


| I | 3 Q45 
[Ja = —| (3.84) 
| 


En otras palabras, en un entorno del punto de funcionamiento (Jp. Vp). el diodo puede reemplazarse 
por una conductancia de valor (3.84). o por una resistencia de valor: 


ra = =>] (3.85) 


En la región de conducción inversa, el término exponencial ya no es despreciable frente al término 
—1, y la conductancia (3.83), teniendo en cuenta que Vp < —100mV, resulta ya = 0. 


Ejemplo 13 En la región de conducción directa, la resistencia incremental de un diodo puede variar 
órdenes de magnitud. de acuerdo a la corriente de DC que circule. Para una corriente pequeña, Ip = 
100n.4. la resistencia incremental es: 


23mV 


a A OO 3.86 
ona o (ER 


Pd 


Mientras que para una corriente Ip = 10mA. la misma se reduce a: 


25m V e 
=D (3.87) 


Pa = —_—= 
E 10mA 
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3.5. Modelo de AC 


El modelo de AC del diodo se obtiene añadiendo la capacidad del dispositivo. Esta varía depen- 
diendo del modo de funcionamiento, presentando diferentes comportamientos en directa y en inversa. 
A continuación se verán ambos casos. 


3.5.1. Capacidad en inversa 


La capacidad en inversa es producto de la variación de la carga neta acumulada en la zona de 
vaciamiento. La carga de vaciamiento en el lado P del material es: 


Oplup) = —qN¿tpl(vp) = (3.88) 
CESE v P 
= —qgN,tp(0),/1 — pd (3.89) 

V OB 


La carga de vaciamiento, en el lado N, es: 


Ontup) — gNarnlup) (3.90) 
= Nata (3.91) 
V OB 


Y por la neutralidad de carga, ambas satisfacen: 


Qplvp) a —Q (up) (3.92) 


La capacidad incremental puede hallarse entonces como: 


pe tn (3.93) 
dup dup 


o también como: 


ĝis —dQ a _dQ,, (3.94) 
—dvp dvp 


Esta capacidad se denomina de vaciamiento, y puede calcularse como: 
A d f E s Up | SAITE 
Crac = y —qNaTp(0) iz > (3.95) 
ee = Top Vas), 
Vo 
La evaluación de la derivada resulta en: 


Nan a 
Cu. — Wotl) _ (3.96) 


que puede escribirse como 


E] (3.97) 


3.5. Modelo de AC 


donde: 
gN az (0) 
Cj = == (3.98) 
20 


1 


es el valor de capacidad sin tensión aplicada. Nótese que Cjo puede escribirse como: 


qNa | 2lesiNaón _ | gEsiNaNg 
H DER A | ; T AT 
20B Y ANNO Y 20m NN 
1 


Cjo = 


V q A Na N, f 
Eaj g 
rtp(0) o 


donde x4(0) es la longitud de la zona de vaciamiento, sin tensión aplicada, introducida en (3.72). 
En función de este resultado, (3.97) también puede escribirse como: 


(3.100) 


r -4N a Xpl 0) 


b) 


Figura 3.15: a) Carga del diodo versus la tensión sobre el diodo: b) capacidad del diodo en inversa. 


Conforme se aplica una tensión inversa Vp < 0. la longitud de la zona de vaciamiento se incrementa, 
y la capacidad se reduce. Esta capacidad puede interpretarse de la siguiente manera, con la ayuda de 


(3 


la Fig. 3.16. Para una cierta tensión inversa, Vf. se produce una densidad de cargas como la que se 
ilustra en la Fig. 3.16-a; a ambos lados de la juntura existen cargas netas Q/, = =q Natl, y Q!, = qN az”. 
Lujo] - Í ” wit > £ 


Yp 


Si se varía la tensión inversa a un valor V$, como se ilustra en la Fig. 3.16-b, las cargas netas estarán 


dadas por: Q% = 
ante una variación de tensión: 


Figura 3.16: a) Densidad de carga para una tensión Vf: b) densidad de carga para una tensión Vf: c) 
diferencia de densidades de carga. 


F a zit ri x P 
se produce una variación de carga 
3 øO" Eu AF faM S fs J 
AQ, ga Qp E Qp == —qN ¿(Lp T Ty) (3.102) 
del lado P, y una variación de carga 
f paes H ea E A id de € a 
AQ E Qn m Qn a gNatz,, = La) (3.103) 


del lado N, tal como se muestra en la Fig. 3.16-c. Estas variaciones de carga se producen a una 
distancia rg(Vp). donde el dieléctrico intermedio es Silicio, cuya constante dieléctrica es sg;, lo cual 
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OMR RRE MO as o Mo E : 
~q Nat, y Qn = qN az; Si se toma la diferencia entre ambos casos, se puede ver que 


equivale a una capacidad incremental de valor 


NO. BOL. 2 ETEA 
Gas = ES HA AAA A 7 3.104 
E Ao S 


zpg(Vp) 


Ejemplo 14 Calcule la capacidad de vaciamiento para la juntura del Ejemplo 12. considerando un 
área de 10m x l0um. y una tensión aplicada Vp = —5V. 
Los valores hallados para la zona de vaciamiento indican x,(0) = 0885um. con lo cual: 


1.6 x 10010 E ? 
Cjo = i aem = d = 10,73nF/cm” (3.105) 
i 2 x 660 x 105 
Para una tensión inversa de Vp = —5V. 
nE 1 nF ata lo PANEL 
' cm? | pa emz cm? 
¿a 
\ a 
Considerando el área de la juntura, la capacidad total resulta: 
e a E ey Ae ua aeh do 
C = 3.66 — x (10 x 10 cm)? = 3.66f F (3.107) 
em? 
En un dispositivo real. (3.97) toma la forma más general: 
E Y 1 2 1Nn2)> 
Cae $ C ¡O > (3.108) 


S. 
, OB 


donde m = 1/2 corresponde al caso de una juntura uniformemente dopada (como el caso descripto), 
y m=1/3 al de una juntura con un gradiente lineal de dopado. En cualquier otro caso, el coeficiente 
m debe ser obtenido mediante mediciones. 


3.5.2. Capacidad en directa 


Para pequeños valores positivos de la tensión del diodo, el efecto de la capacidad de vaciamiento 
(3.97) sigue siendo notable. Para tensiones mayores a 6p/2, esta capacidad suele tomarse como cons- 
tante o despreciarse, debido a la aparición de otra capacidad -llamada de difusión- que es de mayor 
valor y aumenta en forma más pronunciada, con la tensión directa. Es por ello que, para el modo de 
conducción directa, la capacidad de vaciamiento se supondrá constante con el siguiente valor: 


1 5 l 
Crac = Cjo — = V2Cjo (3.109) 


Como ya ha sido explicado, la aplicación de un potencial en directa causa la circulación de una 
corriente directa de difusión. Tal como se ha visto en la sección anterior, en esta situación se forman 
perfiles de carga en la zona P y en la zona N, que son los causantes de la corriente de difusión. Esta 
carga acumulada varía, de acuerdo al potencial aplicado, y por ende, esta variación incremental de carga 
puede ser interpretada como una capacidad incremental. De hecho, si se quiere reducir la circulación de 
corriente por el diodo a cero. primero debe eliminarse esta carga. tal como si se tratase de un capacitor. 
Para hallar esta capacidad, primero debe hallarse la expresión de la carga total. 

La carga en lado P se halla como: 
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E {npl—r p) + npi-W,)) 
—qA(W, Lp) - p) > PA p), 


li 


Q p 


np (1=e"D/Ur) 


= — qÁW, (3.110) 
donde se ha despreciado xp con respecto a Wp. 
La carga en el lado N se halla como: 
3 víz,) -pyy (f DAA, 
A E e 
- PN (1 2 e¥ïD/UT i 
= sl iaa (3.111) 
donde se ha despreciado £t con respecto a Wha. 
La capacidad total es: 
SNA lO, l Jn 
Gy = Hp, “Un 
dvp dip 
i . ¿vob /Ur 
= qå (W,np E Wapa) -arr (3.112) 
2Ur 
Suponiendo que, en directa, ¿DMT m ¿Vo/Ur — 1, (3.112) se puede escribir como: 
qA (W,inp — Whapx) , 
C = e g LEY T 3. a 
s 21,Ur E a 
El factor 
qå (Wnp + WD) 
Tr = AAN nPN) (3.114) 


2I 
es el tiempo de transición del diodo, y coincide con el tiempo que les toma a los portadores atravesar 
las zonas de difusión. Utilizando esta notación, resulta: 


(3.115) 


Nótese de (3.113) ó (3.115), que el valor de esta capacidad es mayor cuanto mayor sea la corriente 
continua que circula por el diodo. 

En el caso particular de una juntura asimétrica, donde un lado está mas dopado que el otro, por 
ejemplo si Np > N4, i 


G= EE oleo (3.116) 
a 2UT 
l4 = E e(p/Ur) (3.117) 
p 
Combinando estas dos últimas ecuaciones, la capacidad se puede escribir como: 
Cy = a x ui = Bar, = JmTTa (3.118) 
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donde 
W, , 
ea a a (3.119) 


tiene, claramente, unidades de tiempo (distancia/velocidad). y es el tiempo que le toma a los 
electrones difundir por la región P, es decir, atravesar la distancia W,. En el caso opuesto (Na > Np), 
se puede definir 


Ha (3.120) 


A 75D N i 


que es el tiempo que le toma a los huecos difundir por la región N, es decir, atravesar la distancia 


Wa- 


Ejemplo 15 La capacidad en directa para el diodo del Ejemplo 14. considerando Wp = Wn = 54m, y 
una corriente Ip = 1mA. se calcula de la siguiente manera. 
En primer lugar. la capacidad de vaciamiento es: 


A Fa =D el F 5) tz X 
Ceac = VŽ x 10.734 x (10 x 10 fem)? = 15,15 f F (3.121) 
ama 


Dado que Na se puede despreciar con respecto a Np. se puede utilizar (3.119) para calcular el 
tiempo de tránsito: 
5x 10 *em 5 x 10m a 
TI = — 57 = — -— — = dns (3.122) 
È (= x 10.93em*/s 1,24 x 10%cmfs 
5 x 107%cm 


La capacidad de difusión es. entonces: 


Ca = pa * 4 Xx 107? = 160pf (3.123) 


La capacidad total en directa es la suma de la capacidad de vaciamiento y la de difusión, pero 
como se puede apreciar de los valores resultantes. la capacidad de difusión domina apreciablemente la 
capacidad directa. 


3.6. Mecanismos de ruptura inversa 


Cuando se aumenta lo suficiente la tensión inversa en una juntura, se produce la ruptura o derrumbe 
(“breakdown”) de la misma, lo cual origina una circulación elevada de corriente. Los mecanismos de 
ruptura son tres [S]: inestabilidad térmica, avalancha y efecto túnel. Estos mecanismos son reversibles, 
es decir que, si se mantiene la corriente controlada (de manera de no provocar daños), luego de retirar 
la tensión, el dispositivo continúa operando normalmente. La inestabilidad térmica es importante en 
Germanio, donde E,(Ge) es pequeño. En este caso, la disipación de potencia por el aumento de la 
corriente produce un incremento de la temperatura, que a su vez produce un incremento mayor de la 
corriente. Este efecto es regenerativo y puede provocar la destrucción del dispositivo, a menos que se 
limite la corriente con una resistencia externa. Los dos mecanismos restantes, efecto Túnel y Avalancha, 
son típicos en Silicio, y se discuten a continuación. 
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3.6.1. Efecto Túnel 


El efecto túnel sucede cuando existe un alto campo eléctrico desarrollado sobre la juntura, mayor a 
10VW/cm. Campos eléctricos de esta magnitud solo son posibles cuando ambas regiones de la juntura 
están fuertemente dopadas. Cuando se alcanzan campos eléctricos de esta magnitud, empieza a circular 
una corriente significativa por efecto túnel entre bandas. Este efecto es dominante para tensiones 
menores a 4E,/q = 448V. Este efecto presenta un coeficiente de temperatura negativo. Es decir, 
cuando la temperatura aumenta, E, disminuye y la corriente de ruptura se alcanza para menores 
valores de tensión. En el caso de avalancha, el coeficiente de temperatura es positivo. 


3.6.2. Avalancha 


El mecanismo de avalancha determina, en la práctica, la tension máxima de operación de un diodo, 
la tensión máxima de colector -en el caso del transistor bipolar—, y la tensión máxima de drain -en el 
caso del transistor MOS. 

En conducción inversa, los portadores minoritarios de ambas regiones de la juntura atraviesan la 
zona de vaciamiento, debido al campo eléctrico aplicado. Conforme atraviesan la zona de vaciamiento, 
sufren colisiones con la red. Aquí se debe notar que, siendo el camino libre promedio de 10nm, a lo largo 
de una zona de vaciamiento típica de algunos micrómetros, se producen cientos a miles de colisiones en 
la trayectoria de un portador. Para campos eléctricos elevados, los portadores pueden adquirir suficiente 
energía como para lonizar átomos en la zona de vaciamiento, esto es, para desprender electrones de la 
banda de valencia. De esta manera, se producen portadores adicionales, que a su vez pueden también 
ionizar otros átomos, desprendiendo nuevos portadores. Este efecto presenta una caracteristica suave 
en las cercanías de la tensión de ruptura Vgp. y predomina para tensiones mayores a 6£,/q = 6.72V. 
El aumento de la corriente, producto de este efecto, puede modelarse mediante la introducción de un 
factor de multiplicación M: 

maz (3.124) 
lo 

donde ¿, es la corriente sin multiplicación de portadores. El factor Af se modela como: 


1 
ASA (3.125) 


Mx AE 
E 
ACE 
ES 


donde m es un valor entre 3 y 6, que depende del material. 

La tensión de ruptura para una juntura asimétrica (una región mucho más dopada que la otra), 
se puede computar numéricamente, planteando la expresión analítica de las corrientes en la juntura, y 
hallando la tensión para la cual Af — oo; su solución es [8]: 


; TB X Emar 2 1 ETEN 
VBR = EE = ca 24 NE (3.126) 


donde Np es el dopaje de la región con menor concentración, y rg la longitud de la zona de 
vaciamiento correspondiente. 
El campo eléctrico máximo, para Silicio, está dado por: 


ná > [V/cm] (3.127) 


En general, para un material arbitrario, se utiliza la siguiente aproximación: 
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A Ny -3/4 (9 1903 


La Fig. 3.17 muestra las tensiones de ruptura para Si. Ge y GaAs, indicando el límite a partir del 
cual sucede el efecto túnel por los altos dopados. 


: a —-GaAs 
L -= Ge 
; l S 200 
107 
10" — A it ra nd ii 
107 107 I0 10 


Figura 3.17: Tensiones de ruptura inversa en función del dopado. para distintos materiales. En trazo 
contínuo se muestra la expresión aproximada (3.128) para Si; la sucesión de puntos corresponde a la 
expresión (3.127); la línea con círculos muestra la expresión aproximada (3.128) para Ge y la línea 


con cruces muestra la expresión aproximada (3.128) para GaAs. La línea punteada indica el final de la 
zona de avalancha y el comienzo de la zona de efecto Túnel. 


Sl 


Capítulo 4 


Capacitor MOS 


4.1. Descripción Cualitativa 


Un capacitor Metal-Oxido-Semiconductor, o capacitor MOS, está compuesto por una compuerta o 
“gate”, un dieléctrico, y un sustrato o “bulk” tal como se ilustra en la Fig. 4.1. En la actualidad. el gate 
se fabrica utilizando Silicio policristalino (esto es, Silicio cristalino por dominios. o regiones) también 
conocido como polisilicio. Para disminuir la resistencia del gate, es habitual doparlo fuertemente, El 
dieléctrico es una lámina extremadamente delgada de dióxido de Silicio (SiO2), que se logra oxidando 
el Silicio mediante la exposición del mismo a una atmósfera con oxígeno, a una cierta temperatura (por 
ello, este óxido es también llamado óxido térmico). La excelente calidad de la interfaz entre el Silicio 
y el óxido térmico ha sido uno de los factores principales para el desarrollo de la tecnología MOS. El 
sustrato es simplemente la oblea o “wafer” de Silicio, que se halla por lo general levemente dopada. 

Para el análisis cualitativo, se plantea el caso de un capacitor MOS con un gate de polisilicio fuerte- 
mente dopado. tipo N. y un sustrato ligeramente dopado. de tipo P. Si el gate y el sustrato se vinculan 
eléctricamente mediante una conexión metálica, se puede observar, de acuerdo a lo desarrollado en el 
Cap. 2. que el polisilicio tendrá un potencial positivo, 66 = 0, > 0, con respecto a Silicio intrínseco, 
mientras que el sustrato tipo P, tendrá un potencial negativo, óg = 0, < 0. Esto revela la presencia de 
argas positivas en el gate y cargas negativas en el sustrato. Dado que el gate es Silicio dopado tipo N, 
las cargas positivas son producto de una zona de vaciamiento compuesta por iones positivos. Debido 
al alto dopado. la concentración de cargas se puede considerar como laminar, es decir, concentrada 
prácticamente por completo en la cara inferior del gate (en la interfaz con el SiO2). La carga en el sus- 
trato, que tiene un dopado tipo P, es negativa, lo cual revela la presencia de una zona de vaciamiento, 
compuesta por iones negativos — aunque en este caso, la longitud de la misma es finita. En este punto 
inicial del análisis, se ve que existe una tensión inicial entre el gate y el sustrato: 


OGB = Gh 


p> 0 (4.1) 


En esta situación, se dice que el capacitor MOS está en vaciamiento, debido a la presencia de una 
zona de vaciamiento en el sustrato. En este modo de funcionamiento, el capacitor es no lineal, debido 
a la dependencia de la región de vaciamiento con el potencial aplicado. 

Si se aplica una tensión. de igual magnitud y signo opuesto a la existente. dada por (4.1), las zonas 
de vaciamiento desaparecen. v la densidad de carga a lo largo del dispositivo es nula. Esta condición 
se denomina de Banda Plana o “Flatband”, y la tensión que la produce es la tensión de Banda Plana, 
que se define como: 


Ven È - (0% —óp | (4.2) 


4. CAPACITOR MOS 


m Contacto metálico 


=== Contacto metálico 


Figura 4.1: Esquema de un capacitor MOS. 


Para tensiones menores a la tensión de Banda Plana. se acumulan electrones en el gate y huecos 
en el sustrato. Ambos portadores son provistos naturalmente por el Polisilicio del gate y por el Silicio 
dopado P del sustrato. Este modo de funcionamiento se denomina acumulación, y en él, el dispositivo 
se comporta como un capacitor lineal ideal de placas paralelas (conformadas por el gate y el sustrato). 

Finalmente, si se aumenta el potencial del gate a partir de la tensión de Banda Plana, la zona 
de vaciamiento crece hasta que alcanza un valor máximo. La zona de vaciamiento máxima se alcanza 
para un valor de potencial de gate denominado tensión de umbral o “Threshold”, Vr. Para potenciales 
mayores, se forma una lámina de portadores negativos debajo del dieléctrico. Este modo de funcio- 
namiento se denomina inversión, dado que aparecen portadores de carga contraria a la esperada (en 
un material dopado tipo P se esperan portadores positivos). En este modo, el dispositivo se vuelve a 
comportar como un capacitor lineal ideal. 


4.2. Electroestática del capacitor MOS 


Para el análisis de la electroestática del capacitor MOS, se considerará una estructura como la de 
la Fig. 4.2, incluyendo los contactos metálicos. La ecuación de mallas indica que: 


VGB = Oman + Uor + Urac + Op.m (4.3) 


donde tgg es la tensión aplicada, voy la tensión a lo largo del óxido, y trar la tensión a lo largo de 
la zona de vaciamiento del sustrato. 

Dado que el dispositivo es un capacitor, en estado estacionario, no habrá circulación de corriente 
contínua, y el dispositivo se hallará en equilibrio térmico aún en presencia de potenciales externos 
aplicados. 


4.2.1. Potencial de Banda Plana 


El primer caso a analizar es el de Banda Plana, caracterizado por la ausencia de cargas, tanto en 
el gate, como en el sustrato, es decir: 


S4 


43) + 
m,n 


(4.4) 


Debido a (4.4). el campo eléctrico es nulo, y se puede calcular la tensión vap necesaria. a partir de 
(4.3). considerando: 


En este caso, (4.3) se reduce a: 


UGR 5 Omar? © Opa = — (On = Öp) E VFB (4.6) 


pa 


de donde se deduce (1.2). Es sencillo ver que (4.3) también puede escribirse de la siguiente manera: 


UGB Cor T Uvac Sa VFB (4.7) 


La Fig. 4.3 ilustra la densidad de carga, el campo eléctrico y el potencial en esta situación. 


4.2.2. Acumulación 


Si se disminuye la tensión a partir de la tensión de Banda Plana, es decir, para: 


UGB< VFB ( 4.8) 
el capacitor MOS se encuentra en el modo de acumulación. La concentración de carga consiste en 


dos impulsos. de igual magnitud v signo contrario, a ambos lados del óxido, como se muestra en la Fig. 
4.d-a. El campo eléctrico en el óxido se puede hallar a partir de: 


Sox J dE = / paz (4.9) 
l—tor J—toz 


donde —toy < £ < 0, Eor = 3.950 y €, = 8.854 x 10% F/cm. Si se reconoce el término derecho de 
(4.9), considerando x < 0, como la carga en el gate, (4.9) puede escribirse como: 
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c) 


Figura 4.3: Electroestática de un capacitor MOS en Banda Plana: a) densidad de carga: b) campo 
eléctrico; c) potencial. 


to 


orE(x) = QG (4.10) 


La Ec. (4.10) indica que el campo eléctrico es constante a lo largo del óxido, con lo cual se está en 
presencia de un capacitor lineal (Fig. 4.4-b). Para valores mayores de x, es decir, xv > 0, la carga neta 
en el intervalo (—toz. x) es nula; por lo tanto, el término derecho de (4.9) se anula y el campo eléctrico 
también. El potencial en un punto x. dentro del óxido, puede hallarse a partir de: 


l T ME: QG 
olx) = ọl(—tor) + l —E(Qd£ = ọ(—tor) -J -—=dE (4.11) 
a —tox —box Cor 


De esta última ecuación resulta: 


Sor 


para —toy < x < 0. El potencial a lo largo del óxido vor, tal como se indica en la Fig. 4.2, 
está definido como: 


9/4) 
O) 


del 


capacitor MOS 


YGB 


c) 


Figura 4.4: Electroestática de un capacitor MOS en Acumulación: 


eléctrico; c) potencial. 


Uor = HA oa) > (0) 


y resulta igual a: 
QG, _ QG 


Uor = S AA C 
*Or “Oz 


donde 


es la capacidad del óxido por unidad de área. 


X 


a) densidad de carga: b) campo 


Dado que tuac = 0, por la ausencia de carga de vaciamiento en el sustrato. entonces, de (4.7) y 


(4.12), resulta: 


1 
4 


QG = Carl VGB EF Vrp) 


~] 


(4.16) 


APACITOR MOS 


La Ec. (4.16) pone de manifiesto la naturaleza lineal del capacitor formado por un par de placas 
paralelas, a una distancia tor, y separadas por un dieléctrico de constante dieléctrica sor. El potencial 
a lo largo de la estructura se muestra en la Fig. 4.de. 


4.2.3. Vaciamiento 


El modo de vaciamiento sucede cuando tg > Vrp. En este caso. la tensión positiva del gate 
indica la existencia de una carga positiva, constituida por una lámina de iones positivos, que repele 
los huecos debajo del óxido, produciendo una zona de vaciamiento, tal como se ilustra en la Fig. 4.5. 
Para el análisis, se supondrá en el gate la existencia de una carga Qg. En el sustrato, la concentración 
de cargas está dada por: 


PB = Na — nía) + ple) (4.17) 


En la zona de vaciamiento, 0 < £ < Teac. es razonable suponer que no hav huecos. es decir p(x) = 0, 
y los portadores negativos. al ser minoritarios, pueden despreciarse*. es decir n(x) = 0. De hecho, se 
supondrá que, mientras la tensión aplicada sea menor que la tensión de umbral, Vr, no habrá electrones 
en la zona de vaciamiento del sustrato. Luego, la carga en el sustrato (4.17) está dada por: 


Figura 4.5: Esquema de un capacitor MOS funcionando en el modo de vaciamiento. 


pp = —qNa (4.18) 


para 0 < £ < Trac, y la conservación de cargas requiere: 


QG = -Qg = INaTvac (4.19) 
La densidad de carga a lo largo del dispositivo se muestra en la Fig. 4.6-a. El campo eléctrico, en 
el interior del óxido, se puede hallar a partir de la integración de la carga, como en el caso anterior: 


E(x) = Qc (4.20) 


E OL 


1 . . mal n . -pr . 
“En vaciamiento, hay una cantidad despreciable de electrones en el sustrato. que se vuelve significativa en un entorno 
de la tensión de umbral, y para valores mayores a la tensión de umbral domina el comportamiento. 


2. Electroestática del capacitor MOS 


c) 


Figura 4.6: Electroestática de un capacitor MOS en vaciamiento: a) densidad de carga: b) campo 


eléctrico; c) potencial. 


para —tor < x < 0. El potencial en un punto x, dentro del óxido, es: 


QG 


ó(x) = A —toz) E (z T taz) (4.21) 
Zor 
para —toy < x < 0. El potencial total, desarrollado a lo largo del óxido, es: 
Uor = Ol—tor) n= ot0) = — QG (4 22) 


En la zona de vaciamiento, el análisis prosigue de la siguiente manera. En la interfaz, el campo 
eléctrico debe verificar: 


Eor Bor = $5 Esi ( 4.23) 


donde tor = 3.92 y £g; = 11,820. Nótese que, en virtud de (4.23), el campo eléctrico en el Silicio 
es aproximadamente tres veces menor que en el óxido: 


DO 
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Esi / dE = / j pdE 
Jo Jo 


gsi (Ele) — E(07)) = -qar (4.25) 


donde 0 < £ < Trac. La expresión del campo eléctrico es, entonces: 


Oc qNa di 


ES: Si 


EXE) = 


Al llegar al final de la zona de vaciamiento, para x = Usage. la carga total encerrada es nula, y el 
rampo eléctrico debe hacerse nulo, por lo tanto, se verifica: 


Oc TE QN alrae (4.27) 


La Fig. 4.6-b ilustra el campo eléctrico. 
El potencial en un punto x, dentro de la zona de vaciamiento, es: 


ó(x) 


tl 
O 
e 
Less) 
orar 
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Egi 


para 0 < 1 < Teac. El potencial total desarrollado a lo largo de la zona de vaciamiento, Uvac. tal 
como se indica en la Fig. 4.2, se define como: 


A AV í ` 
Vrac = o0) == lame) 
QG qNa 2 $ 
= PEA o (4.29) 
Fsi 2egi 


Reemplazando Qg en función de Trac. de (4.27), el potencial vae puede escribirse también como: 


qNa 2 UiYa 2 Na o 


Uvac = ESi Crap T DES, rec = Izo; Trac (4.30) 


La Fig. 4.6-c muestra el potencial desarrollado a lo largo del dispositivo. 
El valor de Trac, puede hallarse a partir de la ecuación de mallas (4.7) y de las ecuaciones de los 


potenciales individuales, (4.22) y (4.30), que se repiten por comodidad: 


VGB = . 
5 (4.31) 
Vox = = 52 Vrac i 


INa o , 4NÑa 


Deg; tae du Te == (VFB - UGB) =0 (4.32) 
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La solución general a esta ecuación es: 


ie y - 2 AT 
aÑa o e qNa i pdi Ya ys 4 


C OT 


Eroe = ————Aá>]jy] TT 7“”>7>R? > KÁ (4.33) 
ac qN, . 
Esi 
que puede reducirse a: 
Loa: i di 2 zoly wp — Vep) 
7 be =i j ( ES ) Y ESHUGB FB) 
trace E. TATI Y = E E A 
Cor \ Coa q-Yu 


ES il y =oWiGE 2 (4.34) 


La solución pata rae es la raíz positiva de (4.34). es decir: 
aC H A 


ri 


78; ! Ci (vap — VFR) ps 
Trac = 7 —] — y 1-22 aL 22 (4.35) 


UNES: 

Es directo verificar que. para la condición de Banda Plana, es decir tag = Vrp. esta ecuación 
produce una carga nula. Reemplazando esta última ecuación en (4.19) se puede obtener la carga en el 
gate y en el sustrato: 


ld A A 
s ? Córlitas — VEB) | | 
dry | = = 
C OL Y q A assi 


(4.36) 


De ser necesario, reemplazando (4.36) en (4.30). se obtiene la tensión del sustrato, y reemplazando 
(1.36) en (4.22). se obtiene la tensión del óxido, para un valor dado de vap. 


4.2.4. Inversión 


Conforme se aumenta tp. la zona de vaciamiento. de longitud Teac. continúa aumentando, aunque 
cada vez más lentamente. debido a la dependencia de la raíz cuadrada de vgg. como se puede ver de 
(4.35). Cuando la tensión vgp alcanza la tensión de umbral, es decir veg = Vr. la zona de vaciamiento 
alcanza un valor máximo Teaca: y la zona de vaciamiento no varía más?. Si se aumenta la tensión vGB 
por encima de Vy, se introduce más carga positiva en el gate, que debe ser balanceada por la carga 
debajo del óxido. Dado que la zona de vaciamiento no varía más, la única posibilidad para balancear la 
carga es que aparezcan portadores negativos por debajo del óxido. Estos portadores son inducidos por 
la tensión positiva del gate, y son provistos por la fuente de alimentación. En esta situación, se dice 
que el sustrato tipo P se ha invertido, dado que ahora posee portadores negativos. Estos portadores 
negativos forman un canal, como se ilustra en la Fig. 4.7. 

El análisis que se hará en esta sección es simplificado y se basa en las siguientes suposiciones: 


1. La carga en el sustrato. en el modo de vaciamiento, es solo debido a iones positivos 


“En realidad, continúa aumentando, pero en magnitudes extremadamente pequeñas. Para observar esta situación, es 
necesario utilizar la expresión completa de la carga (4.17) tal como se hace en [8]. 


E 


91 


bre el óxido 


j 


aatra j 
EE PA E A AEEA A partir del valor de la zona de vaciamiento., se puede hallar el potencial desarrollade 
canal | 
qNa | —20p)Esi _. l / $ 
or = pa j aNassil g 20p) (4.41) 
, a Cor \ q N, a ER V 
Reemplazando este valor en la ecuación de mallas. y teniendo en cuenta que tga = Vr. es deci 
a VGB Ps $ ES 
: VI = Voz Urvac VFR (4.42) 
se obtiene la expresión de la tensión de umbral: 
| i =~ 
| PE y? 2q Naz sil i 20) 2Ọp Vr B (4.43) 
Para valores de tensión mayores que la tensión de umbral, es decir taz > Vr. surge una carga 
pelicular o canal, constituida por electrones. que se notará Q;. Por el balance de cargas. la carga 
Figura 4.7: Esquema de un capacitor MOS funcionando en el modo de inversión en el gate deberá balancear las cargas en el sustrato, tanto la de inversión como la de vaciamiento 
E cumpliendo 
2. El sustrato se invierte para tag = Vr. y solo aparece carga de inversión para ver > Vr , 
ae . Dala EN E Octe dE — Oraclt (4.44) 
Resulta conveniente comenzar el análisis a partir del punto de inversión. Esta situación se produce GÍUGE =Quvan) (GB) i 
por definición, cuando el potencial en el canal, también llamado potencial superficial 6s = ¿4(0) La carga en la zona de vaciamiento se obtiene como 
vuelve igual a —0,. es decir: 
Ñ < Í; RAE A ON Pai 
A ; Pa aer Orar {eG B) = ORT = —G Nal ratas = —A/ 24H as SiÑ 20) (4.45) 
Os = — Öp (4.37) M y 
. A : t ` uje - TTY e AEN 2 y > tana 3 3 3 
La obsery ación de los por adores en el canal haría pensar que el sustrato es tipo N, con un dopado E € omo la Carga de vaciamiento. Qrac ra ce constante para tensiones mayores a la de umbral 
Np de la misma magnitud que N4. es decir, con la misma concentración de impurezas, pero de distinto E entonces QracltGB) = Quel Vi). para vag > Vr. Por otro lado, en el punto de inversión, QuactVr) 
tipo. Es por ello que esta condición se denomina inversión. En este caso, el potencial desarrollado sobre —Q6 (Vr). Teniendo en cuenta estas uds iones, la carga de inversión se puede escribir, a partir 
la zona de vaciamiento es: de (4.44), de la siguiente manera 
Vrac = o(0) ii vas y) = —20p (4.38) E E : À Jai TES 
E ne P E direc) = —Qaltar)- Qal z = —Qeltar) — Qrad Vr) 
Reemplazando (4.38) en la expresión de la zona de vaciamiento (4.30), se puede despejar el valor d a SANO Grace i n aa 
pe = — — (4.46 
de Tracar d Qalan) = Qal Vr. i ) 
(94 de , Si se considera que 
2(—20p)2 3; Pas o 
Tracy = l = (4.39) E 
le V qN 7 E 
El lector puede verificar que (4.39) y (4.35), son consistentes”, es decir: A Qglvan) = Cota = Corl UGB — Vrac VFB) (4.47) 
a nos 1 de AF r È A AON 
o Qa( Vr) => Cocos = Col VT — Vrae T Y FB) (4.48) 
|A —2ġp)Esi q 7) $ 
Tracy y IN, y se reemplazan (4.47)-(4.48), en (4.46). la carga de inversión puede escribirse como: 
aig 
i 
7 oae 49) 
Egi : / Cor (Vr — VF ) Qi! (tan! = —C veluan — Vr) (4.49) 
== E e y 1 y (4.40) 
paor qN Ec ; N R 
e l: taz 5i De acuerdo a (4.44), la carga total vista desde el gate es igual a: 
Ayuda: se sugiere reemplazar la expresión de Vr. (4.43). en (1.35). y completar cuadrados. para expresar el término | A a 
“es; Mesieloní" cp) = Cortar — Vr) (29 Nazsil —260p) | (4.50) 
bajo la raíz cuadrada como LANNS sil - Ppi | Oaltaa) = Corl VGB Vr) Y (Nasil Öp) (4.50) 
oE \ qN a L 
a La Fis. 4.8 muestra la distribución de cargas, el campo eléctrico, y el potencial para esta situación 
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Figura 4.8: Electroestática de un capacitor MOS en inversión: a) densidad de carga; b} campo eléctrico; 
c) potencial. 


Ejemplo 16 Un capacitor MOS se realiza con un dopado de gate Ng = 10%. un dopado de sustrato 
AF. a 17 r hgn ONO A pra A fa A Í . Eoi 
Na = 107, y un espesor de óxido tor = ldnm. Calcule Vreg. Vr. y la longitud máxima de la zona de 
vaciamiento. 

La tensión de Flatband es: Veg = —(540mV — (-420mV)) = —-960mV. La longitud máxima de la 
zona de vaciamiento es: 


E x 0,96 x 11,8 x 8,854 x 107% 
Traci =4| na < % 
\ L6 x 109 x 107 


= 0, lyn (4.51) 
La capacidad del óxido por unidad de área es: Coz = 0,2454 F /cm?. La caída de tensión en el óxido es: 


2 x 1.6 x 10-19 x 1017 x 11.8 x 8.854 x 10-14 x 0.96 
Vor = E ES E alta = 0,684V (4.52) 
2,45 x 1071 y 


La caída de tensión en el sustrato es teaca = 0,.84V, con lo cual. la tensión de umbral es: 


Vr = 0,684V + 0,84V — 0.96V = 0,564V (4.53) 
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Todelo de AC 


RAS 


4.3. Modelo de AC 


Habiendo obtenido la expresión de la carga, tanto en el óxido como en el sustrato, ambas en función 
de tag. ahora es posible hallar un modelo que describa la capacidad incremental del dispositivo. La 
expresión de la carga es no lineal con respecto a tag y puede resumirse. para cada una de las zonas 
de operación, de la siguiente forma: 

Coelan — VEB) en acumulación 
iS Ñ 2 NO 
E O O PC 
sG = t = ` y o Pi 
Gor \ q A assi 


Calvar — Vr) = y 2qN E si[—20p) en inversión 


en vaciamiento (4.54) 


Un diagrama de la carga, en función de la tensión vog., se muestra en la Fig. 4.9. 
Para cada región de operación. dependiendo del valor de la tensión (de DC) Vop. la capacidad 
incremental se puede hallar como: 


Y | pia 


Acumulación < 


A A a A 


Vs 0 Ver 
A YGB 


Vaciamiento | Inversión 


a) 


A E 


Vr 0 VrH 
b) 


Figura 4.9: Capacitor MOS con gate dopado N sobre un sustrato tipo P: a) carga acumulada en el gate 
S S 1 5 - 
vs. la tensión vag: b) capacidad incremental en función de ves. 


R dOltvan)'! e 
E = PINE) | (4.55) 
ducB lyas 


A continuación se describe cada caso. 


Acumulación Siel dispositivo está funcionando en la región de acumulación, vag < Vpr. la capa- 
(4.56) 


y 


C= Cor 


cidad está dada por: 


Es decir, en este modo de funcionamiento, desde el gate se aprecia solamente la capacidad producto 


del óxido. 


S 


En la región de vaciamiento, la derivada de QG, con respecto a vap. resulta: 
(4.57 


Vaciamiento 
p 1 
C = Cor j a 
ni) pes 7 T y 
ji ES oorl VGB = VFB) 
| YN aEsi 
Esta ecuación puede escribirse de la siguiente manera: 
Esi e 
GS 7 : (4.58) 
f 2 y 7 ` i 
CARN GB" Vy FR) o Si 
l Cox 


n —] = y 1.29 


li 


TraclUGB), puede re-escribirse como: 


Esi y 
tracltaB)/ A 
vrac\ UG (4.59) 


C RS, Egi (A 
$a E T PE 
Trac (van) > ab Cor 7 E : 
Cor x T, aclUGB ) 


(4.60) 


Si se nota de (3.100), que: 
Esi > 
Crac 


Trac ( UGB ) 


es la capacidad de la zona de vaciamiento, la capacidad total, en esta región de funcionamiento, 
(4.61) 


E y 
“tackor 


Cs 
C il Cor 


aE 


< Coz 


está dada por: 


al valor de acumulación: 


4.4. Otras configuraciones 


(4.64) 


En la región de inversión. vog > Vr. la capacidad vuelve 
5 GB XVI Į 


Inversión 


A 
|C = Cor 
Ce 


En este modo de operación, la carga del sustrato no varía más con el potencial aplicado. por lo cual 


la capacidad resultante es sólo la del óxido. 
La Fig. 4.10 ilustra resultados experimentales”? de un capacitor MOS, en un proceso con tos = 704. 


6- i 
55 ` 
5- : 
43 d 
4- - 
35 y 
Von [V] 


Figura 4.10: Capacidad incremental. medida experimentalmente, de un capacitor MOS con un espesor 


tor = TOA. 
Ejemplo 17 Calcule la capacidad. en cada modo de operación. de un capacitor con los parámetros del 
Ejemplo 16, y un área de 10m x 10pm. 
Tanto en inversión. como en acumulación. la capacidad es: 
Pe sy 19 is DN 
C = Cor X A = 0.245 x (0.01) = 24.5pF (4.65) 


En vaciamiento. el valor minimo de la capacidad de la zona de vaciamiento es: 
(4.66) 


1 Q 2 Qz, — 14 
E S 


C= Crac = 

di 1 x 109 
con lo cual, en esta región de operación, la capacidad total se reduce de C = Ax Coy hasta el valor: 
(4.67) 


24,5 x 1071? ISO IpF 
= 1. s 


C= 5 = z 
24,5 x 10712 — 9.97 x 1071? 


y es producto de dos capacidades en serie: la del óxido y la de la zona de vaciamiento. En conse- 
cuencia, en esta región, la capacidad se reduce con respecto al valor de capacidad. Coz. en acumulación. 
Si se tiene en cuenta que Quac = —4NaTvac, y se utiliza la expresión para la zona de vaciamiento 


Otras configuraciones 


(4.62) 
A continuación, se describen. por completitud, las diferentes configuraciones posibles teniendo en 


(4.30), la carga de vaciamiento se puede expresar como: 


[Jen NT 
Y 28 5;qN a Vrac 


A 
1 2E SiUvac En 


ax] — R 
V aNa 


Qrac == =qN 


cuenta el dopado del sustrato y del gate. 


“Datos cortesía del Dr. Felix Palumbo, CNEA 


(4.63) 


Luego, la capacidad de vaciamiento también puede expresarse como: 
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Cuña => _IQrac| SZ 4/ 2e8:qN, 
E | / LE Sidia - 
diaz Ea 2 Vac 


4. CAPACIT OR MOS 


4.4.1. Capacitor MOS sobre un sustrato P y gate P 


En el caso de un capacitor MOS sobre un sustrato ligeramente dopado P, con el gate fuertemente 
dopado P, la tensión de Banda Plana será: 


VFB = -GB = — (opt — Op) = Op — Öpt (4.68) 


Por ejemplo. si los dopados del gate y el sustrato, son, respectivamente, YG = 1019 y Ng = 10%, 
entonces, 6,+ = —540mV, dp = —180mV, y VFR = 360mV. Dado que, salvo casos particulares, el 
dopado del gate es mayor al del sustrato, en este caso, la tensión de Banda Plana siempre será positiva. 

La ecuación para la tensión de umbral mantiene el mismo valor que (4.43): 


Vr = > 
il Cor 
Nótese que como —2ġp y el valor de la raíz son positivos, resulta VFB < Vr. y las zonas de 
funcionamiento tienen la misma secuencia. es decir: a) si vag < Vrp. el dispositivo está en acumulación; 
b) si Vrp < van < Vr. el dispositivo está en vaciamiento; c) y si Vr < UGB: el dispositivo está en 
inversión. En resumen, comparando este caso con el anterior, solo se experimenta una traslación de la 
tensiones de umbral y de Banda Plana hacia la derecha (valores más positivos). La situación es similar 
a la mostrada en la Fig. 4.9, con un corrimiento de Vreg y Vr. 


y 2aNaesil—26p) — 20p + VFB (4.69) 


4.4.2. Capacitor MOS sobre un sustrato N y gate N 


En el caso de un capacitor MOS sobre un sustrato ligeramente dopado N, con el gate fuertemente 
dopado N, la tensión de Banda Plana será: 


VFB = —ÓGB = — (Én E Ón) = On — Önt (4.70) 


Por ejemplo, si los dopados del gate y el sustrato, son, respectivamente, Ng = 101% y Np = 10%, 
entonces, 6, + = 5340mV, 0, = 180mV, y Vre = —-360mV. En este caso la tensión de Banda Plana 
siempre será negativa. 

Nótese que, en este caso, al ser el sustrato tipo N, si se hace más positiva la tensión Va. a partir 
de la tensión de Banda Plana, se inducen cargas positivas en el gate, y negativas en el sustrato N. 
Debido a esto, para tensiones tag > Vrp el dispositivo se halla en acumulación, de manera contraria 
a lo que sucede en el caso de un sustrato tipo P. 

La expresión de la carga en el gate, para este modo de funcionamiento, permanece igual: 


Qe = Corlvuaa — VFB) (4.71) 
con VGB > VFB. 

La zona de vaciamiento se produce cuando vag < Vrp. Para ello, debe reducirse la tensión del 
gate, razón por la cual, la carga en el gate será negativa, formándose una zona de vaciamiento en el 
sustrato N, compuesta por iones positivos. El signo de las cargas será opuesto con respecto al caso del 
sustrato P: 


QG = -QB = -gNatrac (4.72) 


El potencial desarrollado sobre el óxido será negativo: 


1 Nal Penis 
Por = de E o (4.73) 
OX “OL 


al igual que el potencial desarrollado sobre el sustrato: 
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: Waclamiento 
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b) 


Figura 4.11: Capacitor MOS con gate dopado N sobre un sustrato tipo N: a) carga acumulada en el 


gate ys. la tensión tag: b) capacidad incremental en función de veg. 


aÑa_a 
Uae == Tra 
Desi FOC 
El valor de la zona de vaciamiento satisface: 
M / D y 7 y 
Egi 2 a Corl UGB — Y FB) 
Lrac E AT =b kaz NF 
C ox V gi N dESi 


Cuando sucede la inversión, el potencial superficial es: 


Ọs = Op 


y el potencial desarrollado sobre el sustrato es: 


Uvac = —20n 


El potencial desarrollado sobre el óxido es: 


(A Vg Nasi lC On) 
SOE 


y el valor de tensión de umbral: 
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74) 


=I 
N” 


APACIT OR A IOS 


Vr = Vor T Vrac T VFB 


1 = — ; - ROR 
zns Cox Y 24Ngzsil[—26,,) — 20n + VFB (4.79) 


Oz 


De (4.79), se ve claramente que la tensión de umbral es menor que la tensión de Banda Plana, por 


lo cual, la región de vaciamiento se desarrolla en el intervalo: 
Vr < voB < VFR (4.80) 
La zona de inversión, a su vez, sucede cuando: 
tar S Vr (4.81) 


donde la carga de inversión es positiva, y toma el valor: 


QilveB) = —Corltan — Vr) (4.82) 


La Fig. 4.11 muestra la carga en el gate y la capacidad incremental para este caso. Nótese que al 
cambiar el tipo de dopado del sustrato, la secuencia de regiones se invierte, es decir: a) si van > VFB. 
el dispositivo está en acumulación; b) si Vr < tan < Vrp. el dispositivo está en vaciamiento; c) y si 
Vr > vger, el dispositivo está en inversión. 


4.4.3. Capacitor MOS sobre un sustrato N y gate P 
El último caso es el de un capacitor MOS sobre un sustrato ligeramente dopado N, con el gate 
fuertemente dopado P. En este caso. la tensión de Banda Plana será: 


+ (4.83) 


Vea = -GB = —lÓp+ — On) = Ón — Op 


Por ejemplo. si los dopados del gate y el sustrato, son. respectivamente, Ng = 10% y Np = 10%, 
entonces, Hd, = —540mV, én = 180mV, y Vrg = 720mV. En este caso, la tensión de Banda Plana 
siempre será positiva. 

La ecuación para la tensión de umbral mantiene el mismo valor que (4.79): 


Vr = == vV 2qNgesil20n) — 20n + VFB (4.84) 
“OL 


De los análisis previos resulta sencillo ver que, en este caso, la secuencia de las regiones de funcio- 
namiento es la correspondiente a un sustrato tipo N (es decir, inversión, vaciamiento y acumulación, 
para tensiones en orden creciente, dado que Vr < Vrp) y solo se experimenta una traslación de la 
tensiones de umbral y de Banda Plana hacia la derecha (valores más positivos). Es decir, la situación 
de la Fig. 4.11 sigue siendo válida, con un corrimiento en los valores de Vr y Vr 8. La Tabla 4.1 resume 
los valores de tensión de umbral, tensión de Banda Plana, v las secuencias de regiones para los cuatro 
tipos posibles de capacitores MOS. 
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Cuadro 4.1: Características principales de los diferentes capacitores MOS 


Sustrato | Gate | Secuencia | V l VFB | 
P | N | VFB < l 1 | aa ys | On | 

P_ | P |VeB<Vr Can | Op Op" | 

© N | N |Vr< Vre] -C y 2qNassil | On — Ont | 
N | P | NF < VE B | -C Y 24 NaEsi (0, ¡E 20. — VE B | On pr | 
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Capítulo 5 


Transistor MOS 


5.1. Descripción cualitativa 


La descripción del funcionamiento del transistor MOS puede realizarse naturalmente a partir del 
capacitor MOS, introducido en el capítulo anterior. Constructivamente, para transformar un capacitor 
MOS en un transistor MOS, es necesario proveer dos puntos de acceso al canal formado debajo del 
óxido. uno a cada lado del dispositivo. Si bien la estructura original de un transistor MOS data de 
los años treinta. cuando J. E. Lilienfeld publica la patente [11], no es hasta los años sesenta que estos 
dispositivos se comienzan a fabricar de manera rutinaria. 

Del análisis ya realizado, se sabe que cuando el capacitor MOS funciona en el régimen de inversión, 
debajo del óxido se generan portadores de signo contrario a los existentes en el sustrato. Esta capa de 
portadores se denomina canal. y es la base de la conducción del transistor MOS, El objetivo de los dos 
contactos introducidos, a ambos lados del dispositivo. es hacer contacto con los extremos del canal de 
conducción, formado en inversión. Luego. en el caso de un sustrato P. los portadores en inversión serán 
electrones, y los dos contactos deberán ser zonas de (fuerte) dopado N, que contengan abundantes 
cantidades de electrones. En el caso de un sustrato N, los portadores en inversión serán huecos. y los 
dos contactos deberán ser zonas de (fuerte) dopado P, que contengan abundantes cantidades de huecos. 

Una vez establecido un canal de portadores (mediante una tensión de gate superior a la de umbral), 
se aplica una tensión entre los dos nuevos contactos. lo cual produce una circulación de los portadores 
por arrastre, como se ilustra en la Fig. 5.1. debido al campo eléctrico horizontal E,. Esta corriente se 
puede modular, tanto por la tensión aplicada al gate, que produce una variación del campo eléctrico 
vertical E. como por la diferencia de potencial aplicada a lo largo del canal. Según el tipo de portadores 
del canal de inversión, el transistor MOS recibe el nombre de transistor de canal N, o NMOS (canal de 
electrones): o transistor de canal P. o PMOS (canal de huecos). Los contactos a ambos lados del canal 
reciben el nombre de “source” (S) v “drain” (D). El source se define como el contacto de partida de los 
portadores, v el drain como el contacto de llegada, cuando los mismos son arrastrados por medio del 
campo eléctrico horizontal. Los símbolos comúnmente utilizados para estos dispositivos se muestran 
en la Fig. 5.2. 


5.2. El transistor NMOS 


5.2.1. Principio básico de funcionamiento 


Para este análisis. se considerará la estructura cuyo corte se muestra en la Fig. 5.3. Se supone que el 
transistor tiene dimensiones W (ancho) y Z (longitud). como se puede apreciar en la vista superior del 
transistor. en la Fig. 5.4. El potencial de los terminales de source y drain siempre deberá ser positivo, 
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Figura 5.1: Corte longitudinal de un transistor MOS ilustrando la carga de inversión. provocada por 
el campo eléctrico vertical Es. y la velocidad de los portadores de source (S) a drain (D). provocada 


por el campo eléctrico horizontal Ey. 


de manera que las junturas (diodos) que se forman. entre ellos y el sustrato, estén en inversa en todo 
momento, es decir: 


UDB2Ú0: vsg >20 (5.1) 


Bajo estas condiciones de funcionamiento, la corriente de sustrato será despreciable, pudiendo 
suponerse nula, es decir: 


igx 0 (5.2) 


Por otro lado, dado que el gate está conectado en serie con el capacitor de gate, de valor Cox, la 
corriente de entrada de DC, en estado estacionario, será nula: 


lg =0 (5.3) 


La conducción de corriente es producto del arrastre de la carga de inversión (electrones), producido 
por el campo eléctrico horizontal. Debido a esto, se comienza el análisis a partir de la ecuación de 
corriente de arrastre, planteada en el Cap. 2 (2.50): 


Ja = —qníz. yu, (y) ; (5.4) 


donde la variable y mide la longitud del canal, comenzando en el terminal de “source”; x mide la 
profundidad del canal, comenzando en la interfaz entre el óxido y el sustrato: y z mide el ancho del 
canal (perpendicular al plano). Al plantear (5.4). se han considerado dos hechos: la densidad de cargas 
n puede variar según la longitud y profundidad en el dispositivo, pero permanece constante según 
z, dado que las variables eléctricas no cambian con respecto a z; la velocidad v2, solo depende del 
campo eléctrico vertical, por lo tanto, puede variar a lo largo de la longitud del canal, pero permanece 
constante según z y z. 
A O AR A E ON 
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MOSFET de canal P 
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MOSFET de canal N 


Figura 5.2: Símbolos utilizados comúnmente para transistores MOS. de canal N y P. de cuatro y tres 
terminales, respectivamente. 


Típicamente, la distribución de carga por debajo del canal, n(x. y). se concentra en una película 
extremadamente delgada. de algunos pocos nanómetros. cuya longitud se notará Ax, como se muestra 
en el detalle de la Fig. 5.3. 


La corriente del dispositivo se obtiene a partir de (5.4). integrando con respecto a cy az: 


¡E pàr 
“q ea A NS 
la / J =qnia. y) ly)dido 
0 l 


«Ay - 
= weto) | —qn{x. ydr 
JO 


rms, 
Gi 
(S4) 
ÉS 


Si se nota que el término integral en (5.5) es la carga de inversión en el canal. para un punto dado 
y. es decir: 


«Ay 


Qiy) = —qníx. yde (5.6) 
Je 


la corriente puede escribirse como: 


La Ec. (5.7) es la expresión general de la corriente en el dispositivo, y pone de manifiesto que la 
magnitud de la corriente depende del producto de la velocidad de los portadores y la carga de inversión. 
La corriente circulando por el dispositivo tiene un valor único, que es el mismo para cada punto y a 
lo largo del canal. Por el contrario, la velocidad de los portadores y la carga de inversión, en general, 
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5. TRANSISTOR MOS 


Sustrato 


Figura 5.3: Corte longitudinal (WV = cte) de un transistor NMOS de longitud de canal L, con un detalle 
del canal de conducción inducido debajo del gate. 


experimentarán variaciones a lo largo del dispositivo (en función de y). pero manteniendo su producto 
constante, de acuerdo a (5.7). 

A partir de la relación entre la velocidad de los portadores y el campo eléctrico, si se tiene en cuenta 
que E = —dós/dy. donde ġ, es el potencial de los portadores en el canal, resulta: 


dos y 
oz a 5 Ex 
Y = nE = Mp — (5.8) 
dy 2.0) 
y la corriente puede escribirse de la siguiente manera: 
¿a ry y dos z 
ly F Y QiY) tn (5.9) 
dy l 
Como la corriente de drain circula en sentido opuesto al eje y, su expresión es: 
e ¿Q T A dós E $ 
tD = Ay ~ —W ha Qily) (5.10) 


La Ec. (5.10) relaciona la corriente en el transistor con la carga de inversión y la variación del 
potencial en el canal. En este punto, resulta necesario relacionar la carga de inversión Q; y la variación 
de la tensión de los portadores en el canal, con las tensiones de los terminales. Esto puede hacerse 
tomando como terminal de referencia el sustrato o el source. A continuación, se explican las dos 
alternativas. 


5.2.2. Modelo referido al Sustrato 


El modelo referido al sustrato es atractivo dado que conserva la simetría del dispositivo entre los 
terminales de source y drain con respecto al sustrato, y surge como una continuación natural del 
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Figura 5.4: Esquema de un transistor NMOS de longitud L y ancho W. 


capacitor MOS. Su uso es de preferencia en circuitos analógicos, con especial énfasis en el régimen de 
bajas corrientes [12]. 

Para el cálculo de la corriente, durante esta sección. se tomará el terminal de sustrato como punto 
de referencia de las tensiones aplicadas, tal como se muestra en la Fig. 5.5. 

En el capítulo anterior, se estableció que. una vez en inversión. el potencial superficial @s de un 
capacitor MOS se mantiene fijo en el valor 6¿ = —ọp En el caso del transistor MOS, aparece un 
nuevo ingrediente dado por los dos contactos. Estos dos contactos permiten acceder al canal y fijar su 
potencial en los extremos (source y drain), mediante una fuente externa. Debido a esto, el valor de la 
tensión superficial experimentará una variación a lo largo del canal, desde el valor inicial en el source, 
hasta el valor final en el drain; esto implica que la tensión superficial será función de la posición en 
el canal, y. y se notará os(y). El potencial desarrollado a lo largo de la zona de vaciamiento, para un 
punto arbitrario del canal, y, se notará Uvac[y). 

Si en principio se cortocircuitan los terminales de source y drain con el terminal de sustrato, el 
potencial neto entre los terminales de source/drain y sustrato, será nulo. Suponiendo que la tensión 
del gate satisface vg > Vr, en los extremos del canal. se cumple: 


Uvac (0) = —20p (5.11) 
Uvac[L) = —20p (5.12) 


Si ahora se aplican potenciales a los terminales de source y drain, con respecto al sustrato, intro- 
p $ 


duciendo dos fuentes de tensión, vs y vp. respectivamente, como se muestra en la Fig. 5.5, la tensión 
de la zona de vaciamiento en los extremos del canal aumentará en forma directa: 


Urac(0) n —20p + US (5.13) 
Crac L) = —20p + UD (5.14) 


A a e 
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5.2. El transi 
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Figura 5.5: Transistor NMOS con tensiones referidas al sustrato. 


Si las tensiones en los extremos del canal se modifican. indefectiblemente, la tensión en los puntos 
intermedios a lo largo del canal, se deberán modificar apropiadamente. En un punto y cualquiera, a lo da ia l NAOS. indi dadas dede 

: : ; ; P . visura 5.6: Corte transversal de un transistor NI S. indicando el potencial del canal, desde el so a 
largo del canal, el potencial desarrollado en la zona de vaciamiento, se puede escribir de la forma: Figura 5.6: Corte transversal de un transi i l 


hasta el drain. 


Veac{Y) m —20p T vety) (5.15) 
tal como se ilustra en la Fig. 5.6, donde la variable v. £ 6, — ( —@p) describe el potencial de los E e Oc E E (5.19) 
Ñ i D A a vs MaN ssl —26, — vel y)) € 
portadores en el canal con respecto a su valor en inversión!, dado por —0p. Nótese aquí, que el potencial vosku) O N pee A i 
de canal ve satisface ve(0) = vg. y ve(L) = «vp. TE" A 
A ¿ SEE. ; ; Planteando mallas: 
La longitud correspondiente de la zona de vaciamiento. a una distancia y del source, es: 
De (2 Dr ( 3 e o A E 
f i 2egil—2ġp — velly) SNE A E E a 
Tracy) = / A (5.16) UG = Vg Ti vac(Y) EN FB 
j IÑNa , Į A o 
! a C y 29 Nas sil —20p EA vey) ga 
y la carga asociada es: OF i (3.20) 
i AAA A ne +(-20, + vely)) + VFB (Oran 
Oracly) = =y 20Nazsil-20, T ve(y)) (5.1 () l s aa 
Es interesante notar el efecto de un incremento del potencial del canal, producto del aumento de - Si se define: 


los potenciales externos: de acuerdo a (5.16) y (5.17), al incrementarse trac(y). la carga en el sustrato 
y la longitud de la zona de vaciamiento también se incrementan. 


| 
o | Vr(y) 2 E Vreg il a 
Para que un punto genérico del canal, y, esté justo en el inicio de inversión, la carga del gate debe E | l Cox 


ser de igual magnitud y signo contrario a la carga del sustrato, es decir: 


Aam 
GI 
WI 
pa 

Qu? 


/ z AN 
y 2Nassil-26p + ve) 


se puede reescribir (5.20) como: 
QG = —Quacly) (5.18) 


Debido a esto, y en virtud de (5.17), la tensión a lo largo del óxido, en este caso particular, 
estará dada por: 


uy = Vr(y) + vely) (5.22) 


El incremento de la tensión del canal produce un aumento de la carga en el sustrato, que como se 
puede ver de (5.21) produce un aumento de la tensión de umbral. 

“Nótese que ¢s representa la tensión del canal con respecto a Silicio intrinsico, y que Os — Öp + p,m representa la. A A partir del valor de tensión de gate (5.22), se producirá carga de inversión, la cual estará dada 
tensión del canal con respecto al terminal común de sustrato. por: 
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Qily) = —Coz (va — vé) = —Coz {va — Vrly) — vely)) (5.23) 


La existencia de corriente se dará cuando haya carga de inversión a lo largo de todo el canal, es 


decir, cuando la tensión de gate satisfaga: 


vg > v = Vry) = uv. (y) (5.24) 


para todo punto y, a lo largo del canal (0 < y < L). En tal caso, para hallar la expresión de la 
corriente, se debe plantear, a partir de (5.10): 


ipdy = Up Cos W (va E Vr(y) aj ve(y)) dve (5.25) 


Integrando ambos miembros de la igualdad: 


L up 
/ indy = l E W (ue — Vr(y) — vely)) due (5.26) 
JO Ar 


Fg 


resulta la expresión genérica de la corriente: 


W 
iD = HnCor A J (va — Vrly) — te (y)) dve 


em, 
WI 

bo 
“l 


En este punto, es necesario prestar atención a la dependencia funcional de Vr(y) con respecto 
vely), dada por (5.21). La solución exacta a la integral (5.27). resulta en la siguiente expresión 


( 13] [14]): 


> eo- ~ 2p)” l — (vs — 20p)" de = 


Esta expresión resulta complicada para análisis v diseño, a raíz de los factores elevados a la potencia 
3/2, que surgen de la integral de la tensión de umbral, por su proporcionalidad con la raíz cuadrada 
del potencial en la zona de vaciamiento. Por el contrario. una linealización de Vr conduce a resultados 
sencillos. Si se expande, por medio de la expansión de Taylor, la expresión de Vr en función de la 
tensión de canal, resulta: 


Z A į E Fa ; 1 fe AT DA À z aN} 
Vro Š —20p + VFB + my 29 Nossil-20)) (5.30) 
“OT 
y se define el factor de sustrato o “back-gate”, y, como: 
2N aE 
A y 2q/ Es z 9145 
La aa (5.31) 


Cor 


Bei P EEE SE LTPS oiis yu PEEN: g e PS 7 $ 
Se denomina extrapolada porque si se realiza una gráfica de yip versus vg (que resulta una recta para ve > Vro). 
Vr o es el punto donde la extrapolación de esta recta cruza el eje vg (dado por Vip = 0) 
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Luego, la carga de inversión está dada por: 


Qily) = =CEj (va — Vro — nve) (5.32) 
donde la variable n se define? como: 


n=l-= - 


o 
IA 
e 
=> 

i A 


| 


| 
A 


v el argumento de la integral (5.27). se puede escribir como: 


Di 
=J 


y) — vedly) = vg — Vro — nte 
Utilizando (5.37). la expresión de la corriente se reduce a: 


Tf 
DE fn Cor- lug — Vro — nte) de. 


L 


ga 
G 2 
ES 


Ag 


La evaluación de esta integral se puede expresar de la siguiente manera: 


mf A i 
ID = nCo— | ita — Vroe) — ¿nt (5.39) 
L q Mus E lus 
de donde resulta la expresión de la corriente en la región de triodo: 
la C l T 
lip = Cos T (tc WTO ap ts] = sl o D z v$ 5)) | (5.40) 
1] H 
| dE ÓN Sa | 


La corriente puede interpretarse gráficamente, a partir de (5.38), como el área entre la linea hori- 


zontal vg v la recta Vyo — vey). dentro de los límites impuestos por ts y vp. tal como se muestra en 


la e 3T 
> (5.3 . y de la Fig. 5.7, se puede ver que cuando el potencial en el drain a un valor 
Vnisar): para H cual vg = Vro — nve. la corriente no varía más. Este valor de potencial, = Voísat 
Dísat) € TO { Js 


se denomina de estrangulamiento o “pinch-off”. y se define como: 


A E EE E R 


] 


a va — Vro | oa 
y A | (5.41) 
po n i 


Para este potencial, la carga de inversión en el drain (y = L) se iguala a cero: 


“El término n puede escribirse como 


donde se debe reconocer la capacidad incremental del sustrato: 


pa dQ ras Cor (5.35) 
os E $ = TE 1d. 
divas e =0 2 V —20p 


dado que de (1.63) se deduce que Quee = Cory Vrac- 
El factor n puede i interpretarse como el divisor capac itivo, dado por la capacidad del óxido y la capacidad del sustrato 
en serie, en el extremo del source. Se puede ver entonces que elevar el potencial de superficie 6s. de —20p a —20p + Ve, 
al incrementar la tensión en los contactos laterales {drain y/o source), es equivalente a disminuir en 20, el potencial del 
gate. Esto se ve claramente a partir de la ecuación de la carga de inversión (5.32). 
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mE SAA A a Ea raa A A YA As - E A e 
Figura 5.7: Gráfica de ta y Vro + nve. El área resaltada es proporcional a la carga de inversión, y a la 
corriente. 


Qi = —Corlua — Vro —nVp) =0 (5.42) 


Es por ello, que aumentos posteriores de la tensión de drain, vp > Vpisan: nO producen ninguna 
variación de la corriente. La región de funcionamiento, en la cual vp < Visat): se denomina zona 
lineal, o de triodo, y se caracteriza por la dependencia de la corriente, tanto de la tensión de drain 
up, como de la tensión de gate tg. Para valores mayores a Vpisan, el dispositivo está en la zona de 
funcionamiento denominada de saturación, la cual se caracteriza por la independencia de la corriente 
con respecto a la tensión de drain. Reemplazando vp por su valor de saturación (5.41), en (5.40), se 
obtiene: 


W E R 
iD = Hn Cor T fiec — Vro) (H E es) = 


n 


2 nè IS 


n (va — Vro)? wa } 


; W ( Va- Vro) E e On op z 23 
=  Entboz T ( Sn — We | TOJUS — zez) (5.43) 


Operando algebraicamente y completando binomios, resulta: 


lia Car W i à 
ip = =E — (ve — Vro — nes)” 


2 L (5.44) 


AI — 


En resumen, las expresiones de la corriente del transistor MOS, en triodo (5.40) y saturación (5.44), 
son: 
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5.2. El transistor NMOS 


i A] gi 10 
q 
6- 
4i- Ke Ji e e El 
¿on V_ =2V 
eS A G ` 
32 - VV 
` P F zAV 
n E Va AN 
f =$ z 
i Ye N 
Saturación 
IS 3 57. o 4 
ts [V] 


: z g : ! z i : > AN yr 4 
Figura 5.8: Curvas de salida de un transistor NMOS en la zona de triodo (K = 1001 A/V. Vro = 1, 
n = 1) considerando Vs = OV. La línea punteada muestra el límite de la región de triodo, dado por 
(5.50). 


- E ll,» 2% ; E 
K, (ea a VroJups E, Fn (uh iS) SIUD S V Disab) os 
TE A 2 (5.45) 
K o) Es 12 21 7 > ES 
EI (vg — Vro — nus) SLUDD- VDisai) 
an 


donde se han introducido los parámetros 


- W. Suia 
Ka = T Ce (5.46) 
K’ = ln OF (5.47) 
y la tensión de saturación está dada por: 
E va — VTO zag 
VDisat) = a (9. 3) 


Un caso de particular interés resulta cuando la tensión de source es igual a cero (vs = 0). En este 
caso, las expresiones de triodo y saturación se reducen a: 


2 
: T nv? p ; 
K, (tc = Vro)ťp — ma) si vp < VDísat) 


in z 12 Ka Š 
z7 we — Vro) si vp 2 Vo(sas) 
2n 


Las curvas de corriente de salida para distintos valores de vg se ilustran en la Fig. 5.8. En la región de 
triodo, se puede ver que las curvas de salida comienzan en el origen y aumentan en forma cuadrática con 
vp. para una ta (> Vro) constante, alcanzando su valor máximo cuando vp = Vpisan) = (va — Vro) In. 


e e e 
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ip [A] pz 10 
0.9- 
0.8- e 
0.7- 
0.6- 
0.5- Vy i] 
i AAA AX 
0,4 7 gaa” 7 
0.3- a A 
i A VaV 


Figura 5.9: Característica de salida de un transistor NMOS (K p = 10044/V?, Vro = l, n = 1), 
considerando Vs = 0V. 


Si se incrementa el valor de vg. se observa que la curva de corriente es mayor, al igual que la tensión 
de drain de saturación. que ahora ocurre más a la derecha. A partir de (5.49), es sencillo ver que el 
conjunto de puntos de la curva de salida para los cuales se alcanza la saturación satisface: 


; K EPN 
in = —VÉ. 5.50 
D 2n  Plsat) ( ) 


Esta parábola determina el límite entre las zonas de triodo y saturación. 

En la zona de saturación, las curvas de salida son constantes con respecto a la tensión vp, como se 
puede ver de la Fig. 5.9. La Fig. 5.10 muestra curvas experimentales de salida para un transistor de 
W = 5 mx L= 5um, en una tecnología de 0,5m. 

A medida que se aumenta ug, se obtienen curvas paralelas cuyo valor de corriente es: 


K y 5.5 
iD = =le — Vro)? (5.51) 


por lo cual, se ve un aumento cuadrático de la corriente con respecto a la tensión de gate. Dado 
que para esta región de funcionamiento, la corriente solo depende de la tensión de entrada vg, se puede 
producir una curva de transferencia en los ejes ip vs. vg. La misma se ilustra en la Fig. 5.11. 

Para valores de Vg > 0 se pueden obtener similares conjuntos de curvas de salida y transferencia, 
salvo que la corriente ip será menor por la influencia de vg, tal como se desprende de (5.45). 


Ejemplo 18 Un transistor NMOS (W = 20um y L = 5un) tiene los siguientes parámetros*: toy = 
14,2nm, Vro = 0.64V, uy = 472cm*/Vs, Na =1,7 x 107 /cm*. Halle Co. E 
De acuerdo a estos datos, 


“Datos adaptados en base al proceso C5N de 0,5jem de MOSIS, corrida T82Q 
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Figura 5.10: Curvas experimentales de salida de un transistor NMOS de W = 5em y L = 5pm en un 
proceso de 0.5um. 


39 x 8,854 x 10714 


pa ERA (5.52) 
1.42 x 10H 


K’ = 472 x 2,43 x 1077 = 114. 7844/V? (5.53) 
'£ ` —19 = 17 y2 2.83: -jå 
E 2x 1,6 x 1077 x 1.7 x 19 a 11,8 x 8,854 x 10 — 0.98 V7 (5.54) 
l 2,43 x 1077 
y 
ea A 52 (5.55) 


MEP 


Ejemplo 19 El transistor del ejemplo anterior funciona con Va = 3V y Vs = 05V. Calcule la 

tensión de saturación de drain. la máxima corriente del dispositivo. y la corriente del dispositivo si 

eS, Ye vja 

Vp = Vpisati) e i B es f a | e 
La tensión de saturación es VDisan = (3 — 0.64)/1.52 = 1.55V. y Ka = 20/4 x 114, TSu/ V4 = 

573,94 4A/V?. La corriente máxima en saturación se calcula como: 


13:92 0.64—152x 0,5)? =A (5.56) 


ID = =——— 
a 2x 1.532" 


Si Vp = V 2 = 0.775V, entonces el dispositivo se encuentra en triodo. En este punto de 
> D Dísat) 1 
operación la corriente está dada por: 


í (Dd a e pia 
Ip = 573.9 (e — 0,64) x (0,775 — 0,5) — “—(0 775? — 0 5) = 219.534 A (5.57) 


e a e e i i 
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Figura 5.11: Característica de transferencia de un transistor NMOS (Kp = 1004 A/V?, Vro = 1,1 = 1), 
con Vs = 0V. 


5.2.3. Modelo referido al Source 


Los modelos referidos al source han sido históricamente utilizados para la descripción de transistores 
bipolares {donde la base reemplaza al gate y el emisor al source), transistores de efecto de campo de 
juntura (JFET), y aún transistores valvulares (donde la grilla reemplaza al gate, y el cátodo al source). 
El diagrama de tensiones para un transistor MOS referido al terminal de source se ilustra en la Fig. 
5.12. 

Tanto el modelo descripto en la sección anterior, en el cual las tensiones se toman con respecto al 
sustrato, como este modelo, pueden utilizarse para resolver las corrientes y tensiones de un transistor, 
en un circuito dado, y ambos producirán resultados adecuados. En el modelo referido al source, se 
utilizan las tensiones vgs. vps y vgs. Este modelo tiene la ventaja que relaciona en forma directa la 
corriente de drain con sus dos causas principales: la carga de inversión, producto de la tensión vgs, y 
el campo eléctrico lateral, dado por vps [12]. Otra diferencia con el modelo referido al sustrato es que 
la dependencia de la corriente con respecto a vgg se manifiesta indirectamente a través de la variación 
de Vr. Por otro lado, en este modelo, los dos terminales de control del transistor, el principal dado 
por el gate, y el secundario dado por el sustrato (también llamado “back-gate”) aparecen de manera 
natural. 

En este caso, el potencial a lo largo de la zona de vaciamiento está dado por: 


.58) 


gi 


Uvac[y) = —20p F Vel y) + USB ( 


donde ahora el potencial del canal č, varía en el intervalo 0 < 3(y) < vps, y satisface ŭe(0) = OV, 
y Te(L) = vps, de tal manera que (5.58) coincide con (5.15). 
Por otro lado, la carga asociada? está dada por: 


“Esta expresión coincide con (5.6), si se tiene en cuenta la diferencia entre los límites de variación de ely) y vely). 
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Figura 5.12: Transistor NMOS referido al potencial de source. 


Qracly) = y 20p 7 ely) USB (5.59) 

En el inicio de inversión. la tensión tag satisface: 
4 ES i Eo N. / DA o e è 3 60 
VGB = VFR — 20) + ely) — USB TY Y 2p — Ue (y) = USB (5.60) 


y considerando que vg = vģg + USB. la carga de inversión, dada por (5.23), se puede escribir 
como: 


Q:ly) e —Coz (tas E VES) =p —Coz (tes Ji Vr(y) F če(y)) (5.61) 
donde: 
Vríy) = VFB — 2p +7 -26v > ULY) — UBS (5.62) 


se denomina tensión de umbral referida a la tensión de gate-source. 
La tensión Vr(y) puede linealizarse en un entorno de če(y) = 0, obteniéndose: 


raeas ee 
Qe z ¡E Sz 
2 —2 p — VsB 


donde 


[Vr = Vre — 26) +20) — Ves | (5.64) 


La corriente puede obtenerse integrando la carga de inversión, tal como en (5.38). de donde se 
obtiene: 
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donde 


e, 
Qi 
O) 
D 

ero 


La solución de la integral puede expresarse como: 


1 [tbs A os 
tD = Hn Cosy (vas a Vr )če = Ate ) (5 67) 
lO ʻ 0 


cuya solución es: 


W 1 
a EA A E EA 5 6g 
iD = HnCor T (vas — Vr)jups ¿UDS (5.68) 
y representa la expresión de la corriente en la zona de triodo. 
La saturación se alcanza cuando 
dip - ] 
= Ka a(ves — Vr — avps)=0 (5.69) 
dups : f 
de donde se obtiene el valor de la tensión de saturación: 
> vas — Vr Diada 
VDs(sat) = AS (5.70) 


Q 


A partir de este valor de tensión, el transistor abandona la zona de triodo y pasa a funcionar en la 
región de saturación, con un valor de corriente: 


(5.71) 
En el caso que se considere la corrección por el efecto Early, la corriente es: 
Kn 2 vps — Vps 
; z 32 ; È sat) ; 
ip = vgs — Vry ( 1 + AAA 5.72) 
Za 6 Á A (5.72) 


Una forma alternativa de escribir la tensión de umbral (5.64), comúnmente utilizada en la literatura, 
es la siguiente: 


AO O ERA O ADA EA e 
Vr a 20p a Vr + YV 20): — yV —20p + YV —20p — Vas 


N 


= Vro+7 (V=; = Vgs = V-26) (5.73) 


Como se ve claramente de (5.73), el factor y, relaciona los cambios de vas con los cambios en la 
tensión de umbral. Dado que un cambio en la tensión de umbral produce un cambio en la corriente, el 
terminal de sustrato puede considerarse como un segundo gate, comúnmente denominado “back-gate”. 
La Fig. 5.13 muestra la característica de transferencia medida de un transistor NMOS, para distintos 
valores de tensión Vgg = —Vgs. Puede notarse de esta figura como la tensión de umbral aumenta 
conforme aumenta Vsp. 
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NMOS 


Sqrtí ip? [SqrupA)] 


taa 
e 
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1 A 
3 Vo 70.2 . 
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2 | V¿g70.8 i 
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Figura 5.13: Curvas experimentales de transferencia vip vs. vas. Para distintos valores de Vsg. de un 
transistor NMOS de W = 5um y L = 53m. en una tecnología de 0,5/an. 


5.2.4. Desviaciones del comportamiento ideal 
Modulación de la longitud del canal 


En los desarrollos de la corriente del transistor MOS de las secciones pasadas, se consideró que 
cuando la carga de inversión se anulaba, Q;{y) = 0, lo hacía en el extremo del drain, y = L, y a partir 
de allí. incrementos posteriores de la tensión de drain no modificaban la longitud del canal y = L, ni 
la carga de inversión, por lo tanto, la corriente de drain permanecia constante. 

Las curvas de salida de un transistor real, en la zona de saturación, presentan un fenómeno denomi- 
nado modulación de la longitud del canal, que provocan una desviación del comportamiento ideal. En 
efecto, cuando se produce la saturación del transistor (vn = Vp(sar)), la carga de inversión en el extremo 
del drain se hace nula. A partir de este punto. si se aumenta la tensión de drain, se forma una región 
de vaciamiento horizontal en el extremo del drain. que soporta la diferencia de tensión vp — VD(sar)- 
Es importante notar que la desaparición de la carga de inversión, con la subsecuente aparición de la 
región de vaciamiento, no impide el paso de los portadores de source a drain, por lo cual la corriente 
continúa circulando?. La zona de vaciamiento formada, provoca un acortamiento efectivo del canal, tal 
como se ilustra en la Fig. 5.14-b, de la forma: 


L=L-AL (5.74) 


Una expansión de Taylor de 1/L da como resultado: 


SA modo de ejemplo, el lector puede recordar que la juntura semiconductora tiene una zona de vaciamiento por la 
cual circula corriente, tanto en conducción directa (corriente directa), como en conducción inversa (corriente de fuga). 


e e e e 1 [1 5 5 1 aa 
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Figura 5.14: Efecto de modulación de canal en un transistor NMOS: a) curvas de salida, resaltando 
la intersección imaginaria de las mismas en vp = —V4; b) acortamiento del canal en el extremo del 
drain; c) incrementos de tensión y corriente para calcular la conductancia de salida. 


E L Ie L L 


Por otro lado. la magnitud del acortamiento del canal es proporcional a la diferencia entre la tensión 
de drain y la de saturación, es decir AL = —€ (vp — Vpisan), con lo cual” 


1 1 1 1 AL 
z= pail- ) 


AL ; E (up z Vo(sat) ) UD Voisat) Em 
1- = l> =l4 - (5.77) 
L L LIE i f 
Se define la tensión de Early [16] de la siguiente manera: 
L 
r A e mor 
Va = TE (5 (8) 
E 
Luego, la corriente en saturación se puede escribir como: 
"El valor de £ puede aproximarse de la siguiente manera [15]: 
E (5.76) 


5 n 1 3 f eN S: E p ay . ar . 
donde ġa depende del proceso, y Ne es el dopado efectivo en el canal, que suele ser algo superior a Na debido a la 
introducción intencional de impurezas. Un valor de compromiso es 64 = 16V. y Ne = Na. 
3 is, S > i A $ N . a i E A y 3 : 2 x 
El efecto de Early debe su nombre al ingeniero James M. Early (1922-2004). Es posible también hallar en la literatura 
A . a e] N - 
el factor reciproco de la tensión de Early: Aé 1/Va 
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NMOS 


K La UD V Disati È PAE S 
T e (5.79) 
2n > Va 


igitud del canal, tal como se ve de (5.79). es el aumento de la 


El efecto de la modulación de la lor 
corriente con la tensión vp. que se refleja en el aumento de la pendiente de las curvas de salida, tal 
como se muestra en la Fig. 5.14-c. La tensión de Early se interpreta gráficamente como el punto de 
cruce de la prolongación de las curvas de corriente de salida con el eje ¿p = 0. tal como se muestra en 


la Fig. 5.l4-a. 


Ejemplo 20 Recalcule el valor de la corriente de saturación para el Ejemplo 22, teniendo en cuenta 
Vb =5V. 
La tensión de saturación es Vnican = 155V. La tensión de Early puede aproximarse utilizando: 
[Tx 10" 


ció = 65. 061001 (5.80) 
Vos i i 


con lo cual 


Va = 65.96 x 5 = 329.847 


n 
mI 
[$] 
pan 

So 


La corriente máxima en saturación se calcula como: 


ra A E ss EOS 
A 329,84 
En este caso. el acortamiento de canal es: 
AL = {5 — 1.55)/65.96 = 0.052/0m (5.83) 


Efectos de la temperatura 


En un transistor MOS, la temperatura afecta la movilidad de los portadores y la tensión de umbral. 
La movilidad efectiva se reduce con la temperatura, de acuerdo a la siguiente ecuación: 


Tr =k 
MT) = ep (7) eS 
net 


donde T es la temperatura absoluta, T,, y es la temperatura ambiente absoluta. y Ay es una cons- 
tante. cuyo valor satisface 1,5 < k < 2. 
Por otro lado, la tensión de umbral reduce su valor con la temperatura. de acuerdo a: 


VID) = Vr (Drop) — ka(T — Teef) (5.85) 


donde la constante kọ satisface 0.3mV/K < ko <SdmV/K. 

El aumento de temperatura tiende a producir un aumento de la corriente de drain, debido a la 
disminución de la tensión de umbral, y una disminución de la corriente. debido a la disminución de 
la movilidad. Estos dos efectos son contrapuestos. A pequeñas corrientes, la disminución de la tensión 
de umbral prevalece y la corriente aumenta con la temperatura. A corrientes mayores, el electo de la 
disminución de la movilidad prevalece y la corriente disminuye con la temperatura. Existe un punto 
intermedio, donde ambos efectos se cancelan, produciendo variación nula de la corriente. 
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Corriente sub-umbral 


El modelo desarrollado predice que, para vgs = Vr. la corriente de drain ip se hace nula. En 
realidad. para valores menores a la tensión de umbral, existe conducción de corriente por difusión de 
portadores [17], y la corriente es de la forma: 


' UGS 
ip = lyexp E 
nUT 


En este régimen, caracterizado por corrientes de operación extremadamente bajas, la característica 


del transistor MOS es similar a la de un transistor bipolar, y presenta una tensión de saturación de salida 
independiente de la corriente. Vos (sas, = 4Ur. Estas características hacen este régimen especialmente 
atractivo para diseños de bajo consumo de potencia v bajas tensiones de alimentación. 

La corriente To, en (5.86). es la corriente cuando vgs = 0V, y su valor es del orden de los picoam- 
peres. Á esta corriente, no prevista en el modelo desarrollado. debe añadirse la corriente de pérdida de 
las junturas (formadas por las regiones de drain v source con el sust rato), cuyo valor, como ya se vió, 
depende fuertemente de la temperatura. 


5.3. El transistor PMOS 


5.3.1. Principio básico de funcionamiento 


Para el análisis se considerará el transistor PMOS cuvo corte se muestra en la Fig. 5.15, con 
dimensiones W (ancho) y L (longitud) como se indica en la Fig. 5.16. En este caso, también se parte 
de una pieza de Silicio que tiene inicialmente un dopado leve tipo P, y a los efectos de formar el sustrato 
adecuado se define, por compensación, una zona tipo N denominada “well”2. El well surge a partir de la 
necesidad de fabricar ambos tipos de transistores sobre una misma pieza de Silicio. No se hará ninguna 
suposición sobre el dopado del gate (se dejará la tensión de Flatband expresada en forma genérica). 

En el caso del transistor PMOS, las tensiones vg y vp son negativas, de manera que la juntura que 
se forma entre las regiones de source y drain (ánodo) y el sustrato (cátodo) están en inversa. Para que 
los portadores (huecos) vayan de source a drain, será necesario cumplir vp < us. 

La ecuación de corriente de arrastre de huecos es: 


Jp = aple. ye) (5. 


DO 
~N 


La corriente se obtiene a partir de (5.87). integrando con respecto a x y a z: 


Y pAzx 
ip = / / apta. ye, (ydedz 


¿Az 
= Wapin) J qplz.yjdæ (5.88) 
0 


El término integral en (5.88) es la carga de inversión en el canal, para un punto y dado, es decir: 


AT 
Qiy) = / qníz.y)dx (5.89) 
JO 


“En el caso en que la oblea esté dopada inicialmente tipo N, los transistores PMOS se pueden fabricar directamente 
sobre el sustrato, mientras que los NMOS requieren de la realización de un well tipo P. 
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5.3. El transistor PMOS 


Figura 5.15: Corte longitudinal de un transistor PMOS de longitud L. 


En este caso, esta carga es positiva y corresponde a huecos. La corriente puede expresarse de manera 
general como: 


|i = Weti) | 


Teniendo en cuenta ahora la relación entre la velocidad de los portadores y el campo eléctrico, y 


(5.90) 


que E = —dọs/dy. donde 6, es el potencial de los portadores en el canal, resulta: 


dos ts 
X < OPORA e re 5.91 y 
Y) = My E = AA ( 
y la corriente puede escribirse como: 
; Can oea AOs i was 
i = -W Qiy lip (5.92) 


dy 


Teniendo en cuenta que la corriente de drain circula en sentido opuesto al eje y. su expresión es: 


Pi . - 7 5 z o y 
ip == = WO LY) 7 (5.93) 
; dy 

Al igual que en el caso anterior, se procede, a continuación, a hallar una relación entre la carga de 
inversión Q; y la variación del potencial del canal, en función de la tensión de los terminales. Se 
describirán también los dos modelos posibles, resultantes de utilizar el sustrato, o el source, como 


terminal de referencia. 


5.3.2. Modelo referido al Sustrato 


Para el cálculo de la corriente, durante esta sección, se tomará el sustrato como punto de referencia 
de las tensiones aplicadas, tal como se muestra en la Fig. 5.17. 
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Figura 5.16: Esquema de un transistor PMOS de longitud L y ancho W. 


En el caso de un transistor PMOS sin potencial aplicado a los terminales de source /drain, y supo- 
niendo que el mismo se encuentra en inversión, es decir. que la tensión va < Vr”, se cumple que: 


Urarl[0) = —26n (5.94) 
trac(L) sE —20, (5.95) 


Al aplicar potenciales a los terminales de source y drain. ts v vp. respectivamente, el potencial 
SY CD 


resultante en la zona de vaciamiento estt: 


Uvac[y) = —26n + voy) (5.96) 


donde ve = Os — (—G) describe el potencial de los portadores en el canal con respecto a su valor 
en inversión, dado por —ġn, y satisface: 


Urac(0) = —20, + Us (5.97) 
Uvacl[L) = —26n = vp (5.98) 


La longitud de la zona de vaciamiento está dada por: 


n 22eg; On — vety y 
Lracly) = j 2esi(29n — vety) (5.99) 
\ qNa 


La tensión de umbral para un transistor PMOS es negativa, y la inversión se da cuando la tensión de gate es aún 
más negativa. 
“Nótese que ve es negativo al igual que vs y vp. 
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Figura 5.17: Transistor PMOS con tensiones referidas al sustrato. 


donde Na es la concentración de impurezas en el sustrato del transistor (N-well). La carga de vacia- 
miento es: 


W (5.100) 


Oe) == y 2qN ¿2 2n — Us 


Para que un punto genérico del canal, y. esté justo en el inicio de inversión, la tensión a lo largo 


del óxido (negativa) debe ser: 


tlU) = =p V NES On — Vel) (5.101) 


“OT 


Planteando mallas: 


$ ak ] ; O r 
UG = Vor Uracly) = y FB 


7 S Ta a oO A E EE = 107 
Eon Vq Nass: (Én = UAY)) > [=20n > vely)) > VFB (5.102) 
“OE 


En este caso. la tensión de umbral se define de la siguiente manera: 


D 
“4 
bo 


¡Uri E 20. + Vea — q V 24Naesi(20, — vel) (5.103) 


“OT d 


Luego, la Ec. (5.102) puede escribirse como: 
, - he Apo 
ve = VI) + ve ly) (5.104) 


y la carga de inversión. que en este caso es positiva, resulta de la forma: 


Qiy) o E (Ug == Vil) e tely)) (5.105) 


VD 
iD = —HpCorp / © (va = Vrly) — vely)) due (5.106) 


Tal como en el caso del transistor NMOS, la corriente puede interpretarse como el área entre la 
recta UG y la curva Vr(y) — v.(y), dentro de los límites impuestos por Vs y Vp. La única diferencia es 
que todos los valores, en este caso, son negativos. 


Linealizando la expresión de la tensión de umbral se llega a: 


A 


T E E da 
y 20, 


donde 


| 1 EN 
> A ai A 7 IAT ð 
| Vro & —20, + VFB — z V 2a NaESi2 On 


(5.108) 


y el factor de back-gate es: 


a V2qNaEsi 


y z (5.109) 
“OT 


Luego, el argumento de la integral (5.106), se puede escribir como: 


va — Vrly) — vely) = ta — Vro — nte. (5.110) 


Utilizando (5.110), la corriente resulta: 


AN ] f e 
tp = Mp Cor q l (ta => Vro = NUc) dve (5.111) 


Para hallar la solución de la integral, se debe plantear: 


Ep 


, ~ W Ls Foal? q f 
tp = —ipCoz E (UG = Vro e == ¿nue (5.1 12) 
E vE 2 DS 


cuyo desarrollo resulta en: 


W/ e a e 
iD = —MpCor T (ts — Vro)lvp — us) — ¿n(vh — 4) | (5.113) 


que es la expresión de la corriente en la región de triodo. 
El potencial de estrangulamiento o “pinch-off” es: 
a va — Vr z 
E (5.114) 
E n. 


Para este potencial, la carga de inversión en el drain se iguala a cero: 


Qi = —Corlta — Vro — nV) =0 (5.115) 
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La región de funcionamiento en la cual vp > Vpisan ™. se denomina zona lineal, o de triodo, y se 


caracteriza por la dependencia de la corriente, tanto de la tensión de drain vp, como de la tensión de 
gate vg. Para valores menores a Vpisan: el dispositivo está en la zona de funcionamiento denominada 
de saturación, la cual se caracteriza por la independencia de la corriente con respecto a la tensión de 
drain: 


TOE f al ni 
ip = i y si LUG Vr nus) | t 53.116) 
X 2m o | 


En el caso que la tensión de source sea igual a cero. las expresiones de triodo y saturación se reducen 


a: 
y ) yy > 
3 ` nvt f - 
K, (Ge APD 2 si ep > VDisat NN 
TE N 2 (5117) 
de K, - 3 . ir 
— (tg — Vr)” si Yp S VDisat) 
2n + . 
donde y 
e E (5.118) 


RoS — tp Cog (5.119) 


y aoh (5.120) 


En la región de triodo. que se ilustra en la Fiz. 5.18. las curvas de salida comienzan en el origen. 
y disminuyen en forma cuadrática con ep. para una vg < Vy constante, alcanzando su valor minimo 
suando ep = Vpisan = tea —Vyr)/n. Si se disminuye el valor de tg, se observa que la curva de corriente 
es menor. al igual que el punto de saturación, que ahora ocurre más a la izquierda. A partir de (5.117). 
es sencillo ver que el conjunto de puntos de la curva de salida. para los cuales se alcanza la saturación, 
satisface: 


E ira pm 9 ` 
D= > Y Dieub (5.121) 
Esta parábola determina el límite entre las zonas de triodo y saturación. 
En la zona de saturación, las curvas de salida son constantes con respecto a la tensión tp. como 
se puede ver de la Fig. 5.19. A medida que se aumenta vg se obtienen curvas paralelas cuyo valor de 
corriente es: 


Kp, 


A Pa rr 90% 
ip = 5 (va — Vr) (5.122) 


pas 


La curva de transferencia se ilustra en la Fig. 5.20. 


5.3.3. Modelo referido al Source 


En esta sección, se describe en forma sintética el modelo del transistor PMOS referido al terminal 
de source, cuya configuración se ilustra en la Fig. 5.21. 
El potencial a lo largo de la zona de vaciamiento está dado por: 


as 
bo 
=> 


-1 + 
ER - aai a D 
| ka j 
-3+ a : 
-4- p j 
: A vV 7 
A A T a G | 
=3 y =-3V 
saig 
¡ y =-4V 
$ == g 
-6+ i EN 
i ARAN 
i G | 
q i P P , + Saturación - 
E ee A A 
3 -2.5 -2 -1.5 -] -0.5 


Figura 5.18: Curvas de salida de un transistor PMOS en la zona de triodo (K = —1001.4/V?, Vr = 
—1V, n = 1), considerando vg = OV. La línea punteada muestra el límite de la región de triodo, dado 
por (5.121). 


donde vgs > 0, y la carga asociada!” es: 


Qracly) = vV 24 Nazsil20n — BAY) — vgs) (5.124) 


donde ahora, el potencial del canal satisface 2,(0) = OV, y d.(L) = vps. de tal manera que (5.123) 
coincide con (5.96). 
En el inicio de inversión, la tensión vgp satisface: 


van = VFB — 20n + Uy) + USB — 7 (5.125) 


y considerando que veg = vgs + vsp., la carga de inversión, dada por (5.105), se puede escribir 
como: 


Qiy) = —Coz (vas — Vr(y) — če(y)) (5.126) 


donde: 


7 LE 04 VA A AA A ES 
Vrly) = VFB — 20n — YV 20n — Cely) + UPS. (5.127) 


se denomina tensión de umbral referida a la tensión de gate-source 


La tensión Vr (y) puede linealizarse en un entorno de 7,¿(y) = 0, obteniéndose: 


Vr) Ves Cely) (5.128) 


20, + VBS 


2y 


5.3. El transistor PMOS 


-3i 

-4 e 
ES 
<A 

E 

2D zo RNS ji 0.5 0 


o o S EE NAN p : A i Es s >73 a po E -2 TE > TE ` 
Figura 5.19: Característica de salida de un transistor PMOS (K = —1004.4/V*, Vr = —1V, n = 1). 


$ 


considerando vs = 0V. 


donde 


! meer ana , 
A z y DO NT (3 120 
| Y Ye E 1 FB 205, i V 20 N BS | (5.12 9) 


La corriente puede obtenerse integrando la carga de inversión, tal como en (5.111). de donde resulta: 


PENS 
iD = —Hp Cor T l (vgs — Vr — ate) de. (5.130) 


donde 


(5.131) 


; a W /, O ica 
iD = plop (cs = Vrč = 


cuyo desarrollo resulta en: 


y 3 lo, 
ip = ~H pos T (tras — Vrjups — ¿0ubs) 


(5.133) 


que es la expresión de la corriente en la zona de triodo. 
La saturación se alcanza cuando 


dip 


= Kp Uas = Vr - avpg) = (5.134) 
duos P 


de donde se obtiene el valor de la tensión de saturación: 
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5. TRANSISTOR MOS 


y, 5] 


Figura 5.20: Curva de transferencia de un transistor PMOS (K = -10044/V?, Vr = —1V, n = 1), 
considerando us = 0V. 


f vas — Vr a 
VDsS(sat) == F (53.135) 
A partir de este valor de tensión, el transistor abandona la zona de triodo y pasa a funcionar en la 


región de saturación, con un valor de corriente: 


A K y E] - 3 
1D = g UE AA (5.136) 
2a 
En el caso que se considere la corrección por el efecto Early, la corriente es: 
E K of, . VDS — VDS (sar aan 
ip = Aves - VI? ( 1+ 2 (5.137) 
2a Va 


Una forma alternativa de escribir la tensión de umbral (5.129), comúnmente utilizada en la litera- 
tura, es la siguiente: 


; me da EKE PO ao OF A a PF P a A | 7 
Vr = —20n ES Ve OEN 20n AN 20m a 20 as Vas 
d p Pa aa 
= Vro=5 (V26n + VBs — 126) (5.138) 


La Fig. 5.22 muestra la característica de transferencia medida de un transistor PMOS, para distintos 
valores de tensión Vgs. En esta figura puede notarse claramente como la tensión de umbral disminuye 
(aumenta en magnitud) conforme aumenta Ves. 


5.3.4. Desviaciones del comportamiento ideal 


Un transistor PMOS presenta también modulación de la longitud del canal, lo cual afecta la con- 
ducción de la corriente de drain, resultando de la forma: 
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Modelo lineal incremental 


Figura 5.21: Transistor PMOS referido al potencial de source. 


Ke a f, tp — Vpis EEN 
Ip = Sta z r) ( O EEE E a ual ) (5.139) 
2n l Va 


donde ahora la tensión de Early es negativa: 


L 


La Fig. 5.23 muestra las curvas experimentales obtenidas de la medición de un transistor PMOS, 
de WF = um y L = 5um. en un proceso de 0.5m. En este caso, es posible apreciar con mayor claridad 
el efecto de Early. 


5.4. Modelo lineal incremental 


Para el desarrollo del MLI no se harán diferencias en cuanto al tipo de dispositivo (NMOS o PMOS), 
dado que al estar regidos por el mismo tipo de ecuación. tienen el mismo modelo lineal incremental. 
5.4.1. MLI referido al sustrato 


El modelo a utilizar para la obtención del MLI se repite, por comodidad. a continuación. Para la 
zona de triodo se utilizará: 


E soda l 9 2, E : 
ip=K (to — Vro vp — Us) — 5n {up — v$) (5.141) 
mientras que en saturación, se utilizará: 
: K 5 42 stilo 
ip = z> (ve — Vro ~ nus)” (5.142) 
Zn o` 
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Figura 5.22: Curvas experimentales de transferencia —y—1p vs. tas. para distintos valores de vgs, en 
un transistor PMOS de W = 51m y L = 54m. en una tecnología de 05pm. 


salvo para la obtención de la impedancia de salida, en cuyo caso, resulta imprescindible tomar en 
cuenta el efecto de la modulación de canal: 


r K E o á YD DR, V sat) 
ip = T — Vro — nvs} ( — n (5.143) 
lll CA 


Si se analiza el dispositivo desde el terminal de gate, dado que la corriente de gate satisface lg = 0, 
por la presencia de la capacidad de óxido Coz, el modelo es un circuito abierto, por lo que resulta: 


drug lQ 


donde g; es la conductancia de entrada. 


Zona de triodo 


Desde los terminales de salida, drain y source, el modelo varía dependiendo de la zona de funcio- 
namiento donde opera el dispositivo. En la región de triodo, para pequeños valores de las tensiones 
de source y drain, los términos cuadráticos de (5.141) son despreciables frente al término lineal, y se 
obtiene: 


ip = K (ve — VroMup — vs) = K (ve — VroJups (5.145) 
Esto implica la existencia de una conductancia de salida: 


A td dip 
vds  AVDS|Q 


do = Klug — Vro) (5.146) 
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Figura 5.23: Curvas experimentales de salida de un transistor PMOS, de WF = 5pm y L = 5pm, en un 


proceso de 0.5m. 


la cual depende de la tensión de gate. es decir, es una conductancia controlada por tensión, cuyo 
valor mínimo es cero para vg = Vro. y aumenta proporcionalmente a tq — Vro. 
Para valores mayores de la tensión de drain: 


ta dip | 
do == =-==| 


= = K(Vg — Vro — nVp) (5.147) 
ta  dunlo 


Para valores pequeños de Vp. la conductancia de salida coincide con la hallada en (5.146), y a medida 
que la tensión de drain aumenta, se va reduciendo, hasta alcanzar un valor nulo en el límite con la 
región de saturación (dado que allí se cumple: Ve — Vro = nV Disat) ). En ese punto, la conductancia 
nula (o resistencia infinita), indica que la corriente de salida iq no presenta cambios ante variaciones 
de la tensión de salida vg. De hecho. si se sale de la región de triodo, y se ingresa en saturación 
(vp > Vp(sar)). el modelo (5.142) predice que la conductancia de salida sigue siendo nula: 


pe a E (5.148) 


ya que la corriente ip no depende de vp. 
Si se analiza el efecto de la variación de vg sobre la corriente ip. se obtiene la transconductancia 
con respecto al gate: 


Ima E 7 = 3 = K(Vo- Vs) (5.149) 


TRAN 


ISTOR MOS 


Dado que la corriente iq es producida por la tensión ug. que es la tensión de un terminal (el 
terminal de gate) por el cual no circula iq, este término representa una fuente de corriente controlada 
por tensión (FECCT). La constante de proporcionalidad. gmg. tiene unidades de conductancia, y dado 
que relaciona una variable de salida con otra de entrada, se denomina “transconductancia”. Nótese 
que el valor de esta transconductancia depende del punto de funcionamiento, con up variando en el 
rango Q < tp < Vo(sar): y con vg < vp; por lo tanto, la transconductancia tiene un valor mínimo. igual 
a cero, para Vps = 0, y luego crece monótonamente hasta alcanzar su valor máximo en saturación: 


Ima = (K/n)(VDiran — Vs). Nótese que gmg > 0, tanto para un transistor NMOS, como para un 
transistor PMOS. 


Vo 


Ves 


b) 


Figura 5.24: Circuito equivalente del MLI del transistor MOS: a) modelo referido al terminal de sus- 
trato; b) modelo referido al terminal de source. 


Zona de saturación 


En la zona de saturación, la transconductancia está dada por: 


ld dip AS - N. ; 
Jma 57 = = — (Ve — Vro — n Vs) (5.150) 
ty deg q n i 
Si se considera que, en esta zona de funcionamiento, se cumple: 
V y- nV ¡ento (5.151) 
G T YTA T O ra EAT 3.49 
VE 
entonces, (5.150) puede escribirse también como: 
2K a 
Ima = VA VID (3. 152) 
Von 
134 


De (5.150) y (5.152), se ve que la trausconductancia, en esta zona. es proporcional a la tensión 


de gate utilizada y. por lo tanto, es proporcional a la raíz cuadrada de la corriente continua. Debido 
a esto último, es importante notar que para duplicar el valor de la transconductancia. es necesario 
cuadruplicar el valor de corriente continua. 

a 
(3.143 


Y 3) no causa 
3/Va es pequeño con respecto al factor 1. Algunos 


Para el cálculo de la transconductancia, la utilización de la corrección de Early 


modificaciones apreciables, dado que (tp — Vpis 
valores típicos. como Va = 50V. ep = 5V. y Voisas = 1V permiten ver que, en electo, (up — 


Vo(san)/Va = 0.03 resulta menor que 1 y tiene un impacto pequeño sobre el valor de la corriente, 

Sin embargo, es imprescindible utilizar la corrección de Early (5.143) para el cálculo de la con- 
ductancia de salida en saturación. dado que el modelo ideal (5.148) predice y, = 0. Considerando la 
expresión (5.143). la conductancia de salida es: 


i 3 a : Dye 
Ye e din o e nVo) (5.153) 
ta deplo Va2n 
que puede escribirse también como: 
Ip ATIA 
do = + (5.154) 


Va 


En caso que se varíe la tensión de source. la variación correspondiente de corriente, ig, será: 


1 i dip | E a 

gs = ===. =-kK(Vg-— Vro- nVs (5.155) 
vs dusje 

= NJi (5.156) 


El signo negativo se debe a que un aumento de la tensión de source produce una disminución de la 
corriente de drain. Las variaciones de corriente de drain ante variaciones de la tensión de source son 
mayores, en un factor n, que las variaciones jè corriente provocadas por la tensión de gate. Esto se 
debe a que solo una fracción de la variación de tensión de gate, dada por el divisor capacitivo entre la 
capacidad de óxido y la de sustrato. produce una variación de la tensión del canal, mientras que las 
variaciones de tensiones de source se aplican directamente sobre el canal. 

El diagrama circuital correspondiente al MLI se muestra en la Fig. 5.24-a. 


Ejemplo 21 Un transistor NMOS. con los parámetros del Ejemplo 18. está funcionando con Vs = OV. 
Vp = 4V. y Va =2V. Qué valores tienen la transconductancia y la resistencia de salida F Si se aplica 
una señal. vin = 10mV. al terminal de gate. cuál es la corriente de salida de señal resultante ES 

Para los valores de DC mencionados. el dispositivo se halla en saturación (Vp = 4V > Von = 
1,55V ). y el valor de la corriente de DC es: 


T39 CER 6 


A 


Ip = E — 0,64)? = 347A (5.157) 
La transconductancia de gate es: 

12 x 573,9 2 a6, AIV 24500 

a y a x 1349 = 513,361. 4/1 (5.158) 

y la conductancia de salida es: 
347 s S 
jo = 2 i = 1,051 AM (5.159) 
329,84 i 


Esta conductancia corresponde a una resistencia de salida re = 952K. Para una señal de gate 
vy = 10mV. la corriente de salido será ig = 513,36 x 107% x 10 x 107? = 5,1314. En el caso que 
esta. corriente de señal circulase por la resistencia de salida. se produciría una tensión de señal vo = 
5.1314/1,051.4/V = 488V. 


5.4.2. MLI referido al source 


El modelo a utilizar para este caso se resume a continuación. En la zona de triodo, la expresión de 
la corriente de drain es: 


N 


Ala Dug I ss - 
ip = K ( tas — Vr)ups — zas) (5.160) 


mientras que, en la zona de saturación, es: 


tp = (vas — Vr) (5.161) 
2a 
con 
Vr = VFB — 20) +7 y -2p — Vas (5.162) 


El análisis de la transconductancia de gate, y de la conductancia de salida. es similar al realizado 
para el modelo referido al sustrato, y se repite de manera abreviada. 

La mayor diferencia entre el modelo referido al source y el referido al sustrato radica en que, en 
el modelo referido al source, la variación de la tensión vgs = vp — vs = vp modifica la corriente ip 
a través de la variación de la tensión de umbral, y no directamente. como en el modelo referido al 
sustrato, donde la variación es directa con la tensión vsp = Us — Up = Us. 


Al igual que en el caso anterior, la presencia de la capacidad de óxido implica que [q = 0. 


Zona de triodo 


Para pequeños valores de la tensión vps resulta: 


ia = K(vgs — Vriwps (5.163) 


En este caso, el MLI coincide con (5.146), reemplazando Vg por Vgs: 


i di OIN a es 
a A ES a E A (5.164) 


Para valores mayores, el término cuadrático no es despreciable, y el MLI coincide con (5.147), 
reemplazando Vg por Vas. y Vp por Vps: 
qe = K WVes—=Vr=aVps) (5.165) 


Por último, la contribución de vag a la corriente ip coincide también con (5.149): 


td di O TELF 
Ing = —= = 2 =K Vps (5.166) 
Ugs degs G 
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Zona de saturación 
En la zona de saturación, la transconductancia está dada por: 


K 


a 
Si se considera que. en esta zona de funcionamiento. se cumple: 
Ral X} E SA 
A EN pi (5.168) 
E L K 
entonces, (5.167) puede escribirse como: 


(5.169) 


La expresión de la conductancia de salida. tomando en cuenta la corrección por el término de Early, 


iq dip | 0 E PRE, Leda 
do = — =- 2 E AMOS A a (5.170) 
tds depsjo Va12a 


que puede escribirse como: 


an 


#4 


Por último, es necesario analizar el efecto de variaciones de la tensión vas (efecto de back-gate). 
dado que la corriente de drain es sensible a las variaciones de la tensión de sustrato. tp. con respecto 
al terminal de source. Esta variación de la corriente también se modela con una FCCT, la cual es 
controlada por la tensión de sustrato. Se define, para este caso, una transconductancia de sustrato: 


1d dip | RS 
LS E s /: 
Jng 7 = | (5.1 (2) 
7 Us  dUBS|O 


El valor de este parámetro se puede hallar, mediante la regla de la cadena, de la siguiente manera: 


dip dVr | 
Ina = A 
a dVy 


1 
degs io 


—Umela NN 1) (5.1 13) 


El signo negativo se debe a que un aumento de la tensión de sustrato vgs produce una disminución 
de la corriente. En general, la transconductaucia de sustrato Yin, resulta menor que la transconduc- 
tancia de gate gmg. lo cual puede verse de (5.173). teniendo en cuenta que los valores típicos de a: son 
cercanos a a = 1,5. Nótese que 

O E A Cor = Crac! Cor (5.174) 
4 2 y —20p = Ves Cox 


a . r ” A > m RA 1 i 
de acuerdo a (4.63) v (5.35). por lo tanto, la situación a = 1.5, corresponde a valores de Cor > Crac 
La Fie. 5.24-b muestra el circuito del MLI. donde el terminal de source se utiliza como referencia 
dara los potenciales aplicados. 
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5.5. Modelo de AC 


Para arribar a un modelo de AC, es menester derivar las capacidades propias del dispositivo, 
para agregarlas a los modelos ya desarrollados. En el caso del transistor MOS, existen tres tipos de 
capacidades. La más compleja es la capacidad del gate que. dependiendo del modo de funcionamiento, 
puede verse de distintas maneras: entre gate y source, entre gate y drain, o entre gate y sustrato. 
Además. están las capacidades de difusión, producto de las junturas existentes entre source /drain 
y sustrato. Estas capacidades corresponden a junturas en inversa. las cuales se han descripto en el 
tratamiento de la juntura. Por último, es necesario considerar las llamadas capacidades de solapamiento: 
una de ellas, es producto del solapamiento entre el gate y las zonas de drain/source, dado que al 
momento de la difusión de impurezas, se produce una difusión lateral desde source y drain hacia la zona 
por debajo del óxido; la otra, es producto del solapamiento entre gate y sustrato, como consecuencia 
de la extensión del gate hacia los lados del transistor (en este caso el dieléctrico intermedio es óxido 
grueso). 


5.5.1. Capacidad de gate 


El análisis de la capacidad de gate se basa en el capacitor MOS descripto en el Cap. 4. En el caso 
del transistor, aparecen además, los terminales de source y drain a ambos lados. De acuerdo al modo 
de operación (corte, triodo o saturación), la capacidad de gate tomará distintos valores y podrá verse 
distribuida de distintas maneras. Desde el gate, interesa evaluar la capacidad con respecto a source 
(Cys), drain (Cya) y sustrato (Cyp). 


Corte 


En la región de corte, lug! < [Vr!. el dispositivo estará, en general, en la zona de vaciamiento 


. à .. e ás . r 
(pudiendo también estar en la zona de acumulación**). En este caso, la capacidad de gate está dada 


por (4.61): 


Co ( UG ) Cos 
Cy (ve ) E Cor 


Cyb = Colt) Cor = < Cor (5.175) 
Esta capacidad se da entre el gate y el sustrato, por lo cual no hay componentes de capacidad entre 
gate y source/drain, es decir: 


Catt, G0 (5.176) 


Triodo 


En la zona de triodo, cuando ya se ha formado el canal de inversión (para [vg] > [Vr |), la capacidad 
del óxido aparece entre el terminal de gate y el canal. Si se asume que la distribución de carga en el 
canal es homogénea, el canal se puede considerar como un vínculo metálico entre drain y source. Por 
lo tanto, la capacidad del óxido se halla repartida, en partes iguales, entre los terminales de source y 
drain, es decir: 


1 


E f 
Cys = Cyd = -Cor 


a 


(5.177) 


Esto depende del valor de la tensión Ve 8 que se define en el proceso de fabricación de acuerdo a los dopados del gate 
y el sustrato. 
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Modelo de AC 


Dado que una vez en inversión. la zona de vaciamiento no varía más con respecto a la tensión 
aplicada en el gate, la capacidad de la zona de vaciamiento es nulat”. En este modo de operación, el 


: j E ha z a j i erre A rate e e + EFEN AN 
canal puede interpretarse como una lámina metálica que aisla al terminal de gate del sustrato. Por lo 
dicho, resulta 


(5.178) 


Saturación 


En la zona de saturación. el canal se hace nulo sobre el extremo del drain. En esta situación, el 
perfil de carga en el canal no es homogéneo. y es necesario hallar la carga en el mismo, para luego 
evaluar su derivada con respecto a tg. 

La expresión de la carga de inversión (3.32), para una cierta distancia y. desde el source, es: 


Qi (y = Cos (eG gä Yr = Ho (y) ) (5.1 (9) 
La expresión de lá carga total es: 
L l 
i i f # E PEE E (2 10 
Q;=- l Car iva — Vr — need) dy (5.150) 
JO 


Si se halla la expresión de dy en función de dve, utilizando (5.25). resulta: 


[tn Cog WE 
1D 


dy = (va — Vrtu) — vedy)) dee 


Reemplazando esta expresión en (5.180), se obtiene: 


y2 -= Viet 
, e A E id Disati : EOE 
De e AA J (vg — Vr = nudy)” dve 
1D JVs 
~ -9 E > 1 313 F Olsa 
E HaC orth j nte — Ve arr) | he 
r ES E A NA 
ES pun Eo VU (Va — Vr — nVg) ? (5.182) 


ip 3 


Si se reemplaza la expresión de la corriente ¿p en función de Vg — Vr — nVs. dada por (5.44 


o 


, en 


(5.182), y se simplifica, se obtiene la expresión final de la carga de inversión: 


a 2 Gor WL 
= 3 
La carga del gate, de (4.44), se halla como: 


(Va — Vr — nV5) 


Qaolvg) = -Qilva) — Quaelta) 
CaA V La 


y] 


(Va — Vr = nVs) — Que (5.184) 


donde Qac no varía con vg por estar en la zona de inversión. La capacidad total desde el terminal 
del gate se halla de la siguiente manera: 


Esto es cierto si se mantiene vg constante. Si vg se varía, la capacidad de la región de vaciamiento se manifiesta 


ambos terminales, source y drain, 


de) _ 2C.WL 


a E (5.185 
dea lo 3 
mientras que la capacidad por unidad de área es: 
TT TEN dOc| _ 2Co (5.186) 
5 pi 19.40 
HWEL eo 3 


Nótese también que Qg no depende de la tensión de drain, por lo tanto Cya = 0. La Tabla 5.1 
resume los valores hallados. 


Cuadro 5.1: Capacidad del gate por unidad de área de acuerdo a la zona de funcionamiento 
| | Cob 
| Corte REA 
| 
| 


O 
Q 


Triodo 0 
Saturación 0 


O 
| 
| 
| 
j 


5.5.2. Capacidad de junturas 


Tal como se vió en la Sección 3.5.1, la capacidad en inversa de una juntura está dada por (3.108), 
que se repite por conveniencia: 


E =m Co 7 


OB 


Tanto el drain como el source forman una juntura en inversa con el sustrato, por lo tanto. presentan 
una capacidad de la forma (5.187). Sin pérdida de generalidad, se asumirá que tanto el drain como el 
source tienen idénticas dimensiones, dadas por: ancho WW = Wa = W. longitud Ly = Ls. y profundidad 
25. La juntura entre la difusión y el sustrato se forma en cada una de las caras comunes, tal como se 
ilustra en la Fig. 5.26. La cara del fondo presenta una capacidad Cip. y las otras cuatro caras presentan 
una capacidad perimetral denominada Cjsw. de tal manera que la capacidad total es: 


(5.187) 


Figura 5.25: Geometría de las capacidades de juntura del source/drain. 
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5.5. Modelo de AC 


Cip = Cjn Cosw (5.185) 


La capacidad de la cara inferior se obtiene multiplicando el área de la difusión por la expresión de 
la capacidad de la juntura en inversa (5.187): 


; l ARO, 
= Palais n am (5.159) 


Nótese que se han utilizado subíndices particulares para los diferentes parámetros de esta juntura: 
Cpo. el potencial ģp,. y el exponente ma. 
Para el cálculo de la capacidad perimetral, es necesario tener en cuenta que tres de las caras de la 


difusión (de área A).,). se enfrentan al sustrato y la cuarta (de área Ap,,,). se enfrenta al sustrato 


Z 


debajo del gate. Debido a esto. la capacidad perimetral es: 


] : 1 
4 4 ' 
Cisw = Apu Cio ry N ELN 
es D 
. DBsu 
O o 
— (MA Dd, 
= (H ti ibid) a Hisu 
2 
1 = i 
: OB 


donde Cjswg = Cigor, es la capacidad perimetral por unidad de longitud del lado del gate, Y OB... 
Miswg» SON los valores correspondientes del potencial de juntura y su exponente: Cjsw = Ciy7) es la 
capacidad perimetral por unidad de longitud para los otros tres lados. y (/p,,. Ms. los valores del 
potencial de juntura y su exponente. En general, estos coeficientes son distintos a los correspondientes 
a la cara inferior, dados por $p, y Mp. 


Ejemplo 22 Un transistor NMOS (W = 5um. L = 5m). en el proceso del Ejemplo 18, tiene los 
siguientes parámetros: Cy = 4,26 x 107 Fm? Cjsw = 3.24 x 1078 F/m. Ciswg = 4:26 x 10 F/m. 
Las áreas de drain y source son iguales. y tienen una longitud La = Ls = 1.8pm. Calcule los valores 
máximos de las capacidades de juntura. 

Los valores máximos de capacidad resultan cuando la tensión aplicada es nula. Las capacidades 
respectivas son: 


Cig = 5x10%x18x 10 x 4.26 x 10? =3,83fF 
Cisw = (5+2 x 1.8) x 107 x 3.24 x 107% + 
+5 x 107 x 4,26 x 107 = 2.78f F + 0.82f F = 3.60f F (5.191) 
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5.5.3. Capacidad de solapamiento 


Como ya se ha mencionado, si bien el gate actúa como una máscara para la difusión, o implantación 
de impurezas, los procesos de calentamiento (“annealing”) que sufren los circuitos integrados durante el 
proceso de fabricación, hacen que la difusión continúe una vez implantadas las impurezas. Esto produce 
una difusión lateral, que provoca que tanto las impurezas del drain como las del source penetren una 
distancia va debajo del óxido, acortando el canal a L— 2x4. Por otro lado, el gate sobresale también una 
distancia xy por sobre el óxido grueso, provocando otra capacidad adicional. Ambos casos se muestran 
en la Fig. 5.26. 


Ls 


AAA rl! 


Figura 5.26: Geometría de las capacidades de solapamiento del gate con respecto a source/drain y al 
óxido grueso. 


La difusión lateral produce un par de capacitores lineales, de valor: 


Cas = Y k Td Coz Ca D= H 4 Ta Cor (5 1 92) 


Es habitual que se especifiquen los valores por unidad de longitud, Cso y Codo, de manera que: 


Ca De Ws Cyso Ca Do = Wa Caio ( 5.19 3) 


El solapamiento del gate sobre sustrato produce una capacidad lineal a ambos costados del tran- 
sistor, de valor: 


Cog, = Lay | (5.194) 
FOX 


donde trox es el espesor del óxido grueso, que típicamente es cercano a los 500nm, produciendo 
un valor de capacidad relativamente pequeño. En este caso, también es habitual que se especifique el 
valor por unidad de longitud Cybo. de manera que: 


Can, = LC go (5.195) 


Ejemplo 23 Calcule las capacidades de solapamiento para el transistor NMOS del ejemplo anterior, 
sabiendo que: Cgdo = 2,26 x 10710 F/m. Cas = 2.26 x 1070 F/m, y Cybo = 1,00 x 109 F/m. 
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Los valores de las capacidades son: 


Copo = 226x107 x 138x107 = 1.13f F 


Caso = 226 x 107 x 1.8 x 107? = 1,13 /F 
Cess = 1.00x 107% x 5 x 107% =5,00/F (5.196) 


Por último, la Fig. 5.27 muestra todas las capacidades enumeradas. El agregado de estas capacida- 
des, a los circuitos del MLI de la Fig. 5.24. produce el MLI de AC para el transistor MOS. 


a O CGB, Cor | O 5 


Cipt jsw Cir Claw 
B 


Figura 5.27: Circuito esquemático con las capacidades de un transistor MOS. 


5.5.4. Límite de validez del modelo de AC 


Conforme la frecuencia se incrementa. la impedancia de la capacidad de gate hace que la corriente 
de entrada ¿y se vuelva apreciable. Se define la frecuencia de transición fr del transistor como la 
frecuencia para la cual la magnitud de la corriente de gate se vuelve igual a la corriente de drain. 
Para el cálculo de la misma, se utiliza el MLI de AC de la Fig. 5.28-a, donde se coloca una fuente 
de tensión sinusoidal de entrada. de valor v = Asin{wt), tal como se muestra en la Fig. 5.28-b. Si se 
cortocircuitan las fuentes de tensión de DC. y se considera que el dispositivo está en saturación (por 
lo cual Cps = 0). y además, se desprecia la capacidad de solapamiento CGDo» resulta el circuito lineal 
incremental de AC de la Fig. 5.23-c. 

En este circuito, la corriente de entrada está dada por: 


¿Ae 


Cad ira AwCos + Cap) costut) (5.197) 
g P7 
y la corriente de drain es: 
id = Jmťgs = JmÄSIN(wt) (5.198) 


El cociente del módulo entre ambas corrientes define la ganancia de corriente del circuito A;: 
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G I CGD, D 


o | 
Cas | CGB 
samena 
Em Vgs 
5 
a) 
a 


b) 


Figura 5.28: a) Modelo lineal incremental con capacidades; b) circuito para determinar la frecuencia 
de transición; c) circuito de pequeña señal correspondiente al circuito b. 


4 2Fal____ gm o (5.199) 
his” 27 fi Cas + Can) di 


La frecuencia de transición se define como la frecuencia para la cual la ganancia de corriente se 
iguala a 1, es decir: 


slo 
11 
n 

~ 
Il 
b9 
O 
[a 
Sn 


y de acuerdo a (5.199) es igual a: 


g ES Jm 5 201 
Fr 27( (5.2 ) 


Cas + Can) 


Si se desprecia la capacidad Cop frente a Cgg, y se considera el valor de Cas en saturación, la 
frecuencia de transición resulta: 


de EE T (Cora (WILD Vas — Vr) 
e 2ICas 27(2/3)W LG 

3n (Ves — Vr) 

2a 271? 


? 


De aquí se puede ver que para extender la operación del transistor en frecuencia, de acuerdo a 
(5.202), es necesario utilizar tensiones de gate grandes con respecto a Vr (lo cual implica mayores 
corrientes) y transistores de la menor longitud posible. 

La frecuencia fr da una idea aproximada de la frecuencia a partir de la cual el transistor pierde 
sus características de amplificación. Para frecuencias cercanas a fr la corriente de gate es significativa 
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y es necesario incluir efectos resistivos. Asimismo, la carga en el canal empieza a exhibir un desfasaje 
con respecto a la tensión aplicada al gate, por lo cual deben utilizarse otros modelos. 

Por último, es relevante señalar que el modelo lineal incremental de AC es preciso, en general, hasta 
una frecuencia f = f7/5 -salvo que se requiera precisión sobre la fase. en cuyo caso es recomendable 
utilizarlo solamente hasta f = f7/10. Es por esta razón que el valor (5.201) debe tomarse como una 
aproximación de fr. dado que el modelo utilizado para obtener (5.201). en rigor de verdad, no es válido 
para f = fr. Sin embargo. a los fines de predecir el rango de funcionamiento. el valor de fr dado por 
(5.201) es ampliamente utilizado. 


Ejemplo 24 La fr para el transistor NMOS del Ejemplo 22, suponiendo que Vas = 5V. está dada 


por: 


OA =0 [5 ná à ka a ` 
TA a PI (5.203) 


2x15x2xwe x(5x 1077)* 
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Capítulo 6 


Transistores Bipolares 


6.1. Descripción Cualitativa 


Constructivamente. un transistor bipolar se logra disponiendo un material con un tipo de dopado 
entre dos materiales del dopado opuesto. La región intermedia de semiconductor dopado se denomina 
base. v las regiones de dopado opuesto. dispuestas a ambos lados de la base, se denominan emisor y 
colector. En el caso en que la base sea de tipo N. el colector y el emisor son de tipo P, y el transistor 
se llama PNP (debido a la secuencia de materiales del emisor, la base y el colector). En el caso que la 
base es de tipo P., el colector y el emisor son de tipo N, y el transistor resultante de denomina NPN. En 
ambos dispositivos, el principio de funcionamiento es el mismo. La juntura resultante entre la base y el 
emisor se polariza en conducción directa mediante una fuente de tensión externa, lo cual provoca una 
inyección de los portadores mayoritarios del emisor hacia la base. Por otro lado, la juntura base colector 
se polariza en inversa mediante una tensión entre sus terminales. La base se diseña lo suficientemente 
delgada como para que los portadores inyectados desde el emisor. que en la base son minoritarios, no 
se recombinen y alcancen la zona de vaciamiento de la juntura en inversa, en la cual son arrastrados 
por el campo eléctrico hacia el colector. 

En el caso de un transistor PNP se inyectan huecos del emisor a la base, los cuales continúan 
casi en su mayoría hacia el colector. También se inyectan electrones de la base al emisor, que son 
recogidos por la fuente de alimentación. El transistor bipolar PNP se construye en forma especial para 
que la corriente de electrones de base a emisor sea muy pequeña. Como resultado, en este dispositivo 
se produce una corriente significativa de huecos que van de emisor a colector, y una corriente muy 
pequeña de electrones que entran por la base y salen por el emisor. Como se verá en la próxima 
sección, la corriente que circula por el colector es. bajo ciertas condiciones de operación, proporcional y 
mucho mayor que la corriente que circula por la base. por lo cual el dispositivo se comporta como una 
fuente de corriente (colocada entre emisor y colector) controlada por una pequeña corriente de baset., 

En el caso de un transistor NPN, por el contrario, se inyectan electrones del emisor a la base, los 
cuales continúan casi en su mayoría hacia el colector. También se inyectan huecos de la base al emisor, 
que son recogidos por la fuente de alimentación. El transistor NPN se contruye especialmente para 
que la corriente de huecos de la base al emisor sea muy pequeña. En este dispositivo, se logra una 
conducción significativa de electrones que van del emisor al colector, y una corriente muy pequeña de 
huecos que entran por la base y salen por el emisor. Como en el caso del transistor PNP, la corriente 
que circula por el colector es, bajo ciertas condiciones de operación, proporcional y mucho mayor que 
la corriente que circula por la base, por lo cual el dispositivo se comporta como una fuente de corriente 
(colocada entre emisor y colector) controlada por una pequeña corriente de base. 


También puede considerarse que la variable de control es la tensión entre base y emisor. 


NSISTORES BIPOLARES 


En ambos dispositivos, el efecto final es el mismo, y consiste en la posibilidad de controlar el flujo 
de corriente principal entre emisor y colector, mediante una pequeña corriente de base. 

La Fig. 6.1 muestra los simbolos comúnmente utilizados para representar a los transistores bipolares 
y la convención de corrientes. 


PNP | NPN 
E AS 
| y 
B — B 
P E 
© ig>0 s0 
| e 
TE y 
C 
B “e B 
a —A EPR A 
IBS f IB? 
he E 
ic<0 | | ip<0 
corrientes corrientes 


Figura 6.1: Símbolos de los transistores bipolares y convenciones de corriente. Se muestra el signo de 
las corrientes para el modo de operación estándar. 


6.2. Modelo de DC del transistor PNP 


Constructivamente, un transistor bipolar PNP se logra haciendo una implantación profunda de tipo 
P, fuertemente dopada, sobre un sustrato de Silicio para obtener un colector de buena conductividad. 
A continuación, mediante un proceso epitaxial se hace crecer Silicio dopado P, y sobre éste se realiza 
el implante de base tipo N, y el implante de emisor tipo P fuertemente dopado. La situación se ilustra 
en la Fig. 6.2. Estos pasos adicionales, no requeridos para la realización de transistores MOS, hacen 
que la integración de transistores bipolares sea más compleja y por ende, más cara. 


6.2.1. Región de conducción activa directa 


Para este análisis, se utilizará la estructura que se muestra en la Fig. 6.3, donde la longitud del 
emisor es Wg, la de la base Wp y la del colector Wc. En el de caso de conducción activa directa 
(“forward active”), el potencial del emisor es el mayor de los tres. El potencial de la base es menor 
que el del emisor, de tal manera que la juntura EB esté polarizada en conducción directa. A su vez, el 
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Modelo de DC del transisi 


emisor 
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Figura 6.2: Esquema de un transistor PNP integrado. La implantación de colector profundo requiere 
un paso especial de fabricación. 


potencial del colector es menor que el de la base. de tal manera que la juntura CB esté en conducción 
inversa. Se verifica entonces 


<0 (6.1) 


vep> 0 ta 


h 
s 


De igual manera que con el análisis de la juntura, se utilizará la aproximación de juntura corta, 
es decir, se supondrá que Wg. Wg. y We son de una longitud lo suficientemente pequeña como para 
que los portadores se trasladen sin sufrir recombinación. Asimismo, para simplificar la notación, se 
despreciarán las longitudes de las zonas de vaciamiento. Del análisis de la juntura se puede ver que, 
debido a la polarización en directa de la juntura EB, los niveles de portadores a ambos lados de 
esta zona de vaciamiento se incrementan en forma exponencial con la tensión tg. Por otro lado, la 
polarización en inversa de la juntura CB hace que los niveles de portadores a ambos lados de la zona 
de vaciamiento se reduzcan a cero. Esta situación se ilustra en la Fig. 6.4. 

La generación de corriente se origina en la juntura EB, dado que la misma está en conducción direc- 
ta, mientras que la juntura CB. que está en conducción inversa se limita a transportar los portadores 
emitidos por la primera?. 

El primer paso para calcular las corrientes del transistor es establecer el valor de las corrientes Ji 
y Ja, de la Fig. 6.3. La corriente de difusión de huecos Jı, proveniente del emisor, se puede escribir en 
función de la concentración de portadores en la base como: 


p(WE)-— pt07) 
Wp 


J = aD, (6.2) 


donde: 


“En realidad. también se genera una pequeña corriente inversa en la juntura CB. producto de la diferencia de con- 
centraciones en ambos extremos de la región del colector, (npe — 0). como se puede ver en la Fig. 6-4 Sin embargo. esta 
componente es muy pequeña y será despreciada para el presente análisis. En algunos casos especiales es necesario tener 
en cuenta esta corriente. por lo cual, se la desarrolla en detalle en la Sección 6.2.5 


A A A A A a 
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Figura 6.3: Esquema de un transistor bipolar PNP y las corrientes en el modo de conducción activo 
directo. 


pR) =0 (6.3) 
y considerando que. Jys = ÓBgr — UEB, Y PNg = Nape 8EB UT, resulta: 
pOT) = Nape EB UT = PNge Z8 UT (6.4) 
Utilizando estas dos ecuaciones en (6.2), resulta: 
Ea 
DN pe EB/“T 
y, = qp Patel” (65 
P > 5) 
Wp 
La corriente de difusión de electrones Jz, que ocurre en el material P, se puede escribir como: 
n(0)—n( WE) l 
J =4D,, a (6.6) 
We 
donde: 
n(07) = Ny, e WzB/UT = np _er28/Ur jT) 
07) = Nage = npe (6.7) 
y 
n(— WE) = npg (6.8) 
La corriente J> resulta de la siguiente forma: 
š wip UT i 'EB/UT X 
Npe EB T NP, np etEBIÍVT -a J . 
Jə = qDn E - E — q Mol e (6.9) 
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mp Nag Ndg 
We 00 0 We Wg Wg We+We x 


Figura 6.4: Niveles de portadores en un transistor PNP en el modo de conducción activo directo. 


En base a estas dos corrientes. es posible resolver las corrientes de los terminales del transistor. De 
hecho, planteando nodos resulta: 


ig =A(J, +h) 
ig =-AJ (6.10) 
A 


I 


A partir de (6.10) se pueden calcular las expresiones de las corrientes individuales. La corriente de 
emisor es la suma de las contribuciones de los huecos. que van de emisor a colector, y de los electrones, 
que van de base a emisor, razón por la cual es la mayor de las tres en magnitud: 


1 Leer — 
7 (6.11) 


: - oVEB ft T 
Ngf E 
Pye —— + 9D, E 
We We 
Considerando que en conducción directa el término —1 es muy pequeño con respecto al término expo- 
nencial, (6.11) puede escribirse como: 


P Ta qDoPNa A gDanPe EEN (6.12) 
Í We We 


Nótese que con la convención elegida, en la cual la corriente de emisor entra al dispositivo, en 
conducción directa, es decir con te > 0, resulta ig > 0. 

La corriente de base está compuesta solamente por los electrones que cireulan hacia el emisor. 
Estos electrones circulan de base a emisor y retornan a la base gracias a la fuente de alimentación. La 
expresión de esta corriente es: 


lip = 4 IUnMrg G ES 1) | (6.13) 


j We E ` 
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Por la convención elegida, la corriente de base resulta negativa, ig < 0. 

Por último, la corriente de colector está compuesta solo por los huecos que salen del emisor, atra- 
viesan la base, y llegan al colector. La diferencia entre la corriente de colector y la de emisor es la 
corriente de electrones que circula por la base: en otras palabras, la corriente de colector es ligeramente 
menor en módulo que la corriente de emisor: 


A D DN o E ITA 
ig = —ALLPPNE ¿uan Ur (6.14) 


| Wg 


Esta corriente también resulta negativa con la convención elegida. 
El cociente entre la corriente de colector y la corriente de emisor, en activa directa, es un parámetro 
importante del dispositivo, y se define de la siguiente manera: 


ic 
ap ê = o 
= Wg 
(Pex ) - qD, np y 
Wg ; We y 
= 1 
y D nn Pr We 
D PNG WE 


Dado que los niveles de portadores minoritarios satisfacen: 


A ; 
n n? aenn 
PNg = N N Pg = A” (6.16) 
Ndg Nag 
ap puede escribirse como: 
(6.17) 


—DaNa, We 


El término ap es siempre menor a 1, como se puede deducir de (6.17) para valores típicos de los 
parámetros. Por ejemplo, si se considera Na, = 108cm’, Nap = 10m *, y Wg = We. se obtiene 
Dp = 1,8D,, y el valor de af es: 


ap = i = 0.9945 (6.18) 
1.8 x 100 x 1 


Otro parámetro importante es la relación entre la corriente de colector y la corriente de base: 


ic 
iB 
iC a OF 


llo 


Pr (6.19) 


—ic—ig 1-ar 
Da PNg We 
Dan p Wg 
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6.2. Modelo de DC 


del transistor PNF 


| 
| JF = (6.20) 
| 
Para los mismos valores típicos, el valor de Jp resulta: 
3r = 1.8 x 100 x 1 = 180 (6.21) 


Si se interpreta la corriente de colector como corriente de salida. y la corriente de base como 
corriente de entrada, el parámetro 3r define la ganancia de corriente. Por esta razón, interesa que el 
mismo sea lo más grande posible. En función de (6.20), se puede ver que para lograr un Jp grande se 
deben hacer dos cosas: 


1. Dopar el emisor en mayor medida que la base: 
Na > Ndg (6.22) 


De esta manera, el flujo de huecos del emisor a la base será mucho mayor que el flujo de electrones 
de la base al emisor, y la corriente de base será pequeña con respecto a ig eic. 


wo 


Hacer la base angosta: 
Wa & We (6.23) 


Esto hace que el perfil de portadores en la base sea más pronunciado, provocando una mayor 
corriente de difusión. Por otro lado. al hacer la base corta se evita que los huecos provenientes 
del emisor se recombinen con los electrones de la base. 


El término D,/D,, es menor a uno, producto de la menor difusividad y/o movilidad de los huecos 
con respecto a los electrones. Dado que en el transistor PNP la corriente principal es de huecos, 3p 
será menor que en los transistores NPN. 

La Ec. (6.14) representa la curva de transferencia, que relaciona la corriente de salida versus la 
tensión de entrada, como se ilustra en la Fig. 6.5 (para? veg = 380mV). En la zona de funcionamiento 
activa directa, la corriente de colector depende de la corriente de base, o de la tensión veg. y NO depende 
de la tensión tcp. Entonces, en esta región de funcionamiento el transistor puede considerarse como 
una fuente de corriente controlada por la corriente de base ig, o controlada por la tensión vgB- 

Si en (6.14). se reemplaza la corriente de colector por la de base, se obtiene la curva de entrada del 
transistor bipolar: 


¡isa e AN (e0ea/tr 1) (6.24) 
l JF Wo 


que es igual a la curva de transferencia, salvo por el factor de escala DF 

Comúnmente, se toma como tensión de salida del transistor a la tensión veg (en lugar de la tensión 
veg). En la región activa directa, las curvas de salida ideales del dispositivo, ic versus tc E. son rectas 
horizontales, parametrizadas en función de la tensión uzg. o en función de la corriente de base ig. La 
Fig. 6.6 muestra las curvas experimentales de salida de un transistor PNP, donde la región veg < —0,6V 
corresponde a la región activa directa”. Para valores mayores (hacia la derecha) que veg = —0.6V, o 
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0.7 -0.68 -0.66 —0.64 0:62 -0.6 -0.58 -0.56 -0.54 
Ype [V] 


Figura 6.5: Curva experimental de transferencia de un transistor PNP BC558 para veg = 380mV. 


veg = 0V, la juntura de CB comienza a estar en zona directa. y el transistor pasa a otra región de 
funcionamiento, denominada de saturación. 

En un dispositivo real, al igual que en el caso de los transistores MOS, la corriente experimenta una 
variación cuando la tensión ve se varía. De hecho, al hacerse la tensión de colector más negativa con 
respecto a la base, la zona de vaciamiento de la juntura CB aumenta, reduciendo la longitud efectiva 
de la base. Esto hace que la pendiente del perfil de portadores sea mayor, lo cual implica un aumento 
de la corriente. Esta variación de la corriente en función de vep. se modela de la misma manera que 
en el transistor MOS, utilizando una tensión de Early Va (Va < 0): 


Va 
ó 
D DN i ITF Wal 
ic = -ATENE (veB/Ur 1) ( 1 IER (6.28) 
We , Va 


¿Dado que la corriente de salida en activa directa es función de la tensión veg por el efecto de Early. la curva de 
transferencia debe hallarse idealmente para una tensión vez = Ve E(saty- En este punto, la corriente no es alterada por el 
efecto de Early y la corriente solo es función de veg 

“En algunos casos, los fabricantes pueden especificar las curvas de corriente ic versus vag. En estos casos, si se plantea 
la ecuación de mallas en el dispositivo. resulta: 


UCB + UBE + UECc=0 (6.25) 


con lo cual, la tensión veg puede expresarse como: 


UCE = —VEB + UCB (6.26) 

Nótese que los puntos de corriente, para los cuales veg = 0, se trasladan a voz = —vep. En activa directa, la juntura 

EB está en directa, y su valor de tensión es aproximadamente veg = 0,6V. Debido a esto. vez = vep — 0,6V, y la curva 
de salida en función de veg es una versión desplazada hacia la derecha de la curva versus POR. 
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Figura 6.6: Curvas experimentales de salida de un transistor PNP BC558 para varios valores de corriente 


de base. 


Similares expresiones son válidas, en caso de utilizar tc E: 


- VCE — VCE( ad) ` de aa 

ic = Jip ( => E) (6.29) 

ó pa 4 4DPrPNe lena /Ur i) ( POB E (6.30) 
IE TE Wp ( Va ; 


donde Ve g(sas) es el valor de veg a partir del cual el dispositivo está en activa directa. 
El efecto de la tensión veg sobre la zona de vaciamiento de la juntura CB se puede ver con el 
auxilio de las Ees. (3.27) y (3.28). La zona de vaciamiento de la juntura BC. en la región de la base, 


está dada por: 


fy : y j AF 
v =,pEslób=wtcB) [| Nec (6.31) 
SE y q y Nas (Nac 7 Nas) 


mientras que en la región del colector: 


i i z 


a | 2esilón — vB) j Nig : (6.32) 
bn V Y V Nac Cie Ndg ) 


La relación entre ambas es: 


pa 
gi 
Gi 


6. TRANSISTORES BIPOLARES 


Tpe V Nis Ndg 

La variación de la corriente, en el caso del transistor bipolar, se produce por la reducción de la 
base, que cambia el perfil de portadores y aumenta la corriente. De (6.33), se puede ver claramente 
que para minimizar la reducción de la base, se debe satisfacer: 


as 
Tng 


Nac < Nap (0:34) 


En consecuencia, de (6.22) y (6.34), se deduce que para los transistores bipolares la relación de 
dopado es descendente a medida que se recorre el dispositivo desde el emisor hacia el colector: 


f 


[Nas > Nas > Nec | (6.35) 


Esto hace que -en la práctica- el dispositivo no tenga características simétricas. De todas maneras, 
los terminales de colector y emisor pueden intercambiarse y el dispositivo sigue funcionando, como se 
muestra en la sección siguiente. aunque con peor desempeño. 


6.2.2. Región de conducción activa inversa 


La región activa inversa se caracteriza por tener la juntura EB en conducción inversa, y la juntura 
CB en conducción directa, es decir: 


veR <0 vogp>0 (6.36) 


Si el dopado de las regiones de colector y emisor fuese el mismo, este modo de funcionamiento sería 
indistinguible del modo activo directo, y los terminales de colector y emisor serían intercambiables. 

Para el desarrollo de este caso, se utilizará la estructura de la Fig. 6.7. donde se ve una conducción de 
huecos, del colector hacia la base, que son arrastrados por el campo eléctrico de la zona de vaciamiento 
EB hacia el emisor. Por otro lado, hay también una conducción de electrones desde la base hacia el 
colector. El perfil resultante de portadores se ilustra en la Fig. 6.8. 

La corriente de huecos, que se dirigen del colector al emisor. se calcula como: 


h =-4D, 7 (6.37) 
Vg 
donde ahora: 
pz) = Na tee /UT = pyyotes/Ur (6.38) 
y 
p07) =0 l (6.39) 


Considerando que Ój.. = Ben — VCB. Y PNa = Nane ° Bcn/ UT, (6.37) se puede escribir de la 
{ 2 jog Bcs CB: Y PNp ac i ] 
siguiente forma: 
ma p UCB UT 
PNpE : 
J= -4D, W j 
“B 


La corriente de difusión de electrones, que se dirigen de la base al colector. se puede escribir como: 


(6.40) 


n(We + We) -n(Wg) 


da = qD, - 
24 We 


(6.41) 
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Figura 6.7: Esquema de un transistor bipolar PNP v las corrientes en el modo de conducción activo 
inverso. 


donde: 
n(IVE) = Nape eB UT = np et 8/01 (6.42) 
y 
n{ Wp + Wo) = npe (6.43) 


La corriente Jz resulta de la siguiente forma: 


"o np. (ele ntUr —] 
J. Z qD, n Pe (€ E ) (6.44) 
5 3 1 C 


En función de estas dos corrientes. se pueden calcular las corrientes de los terminales. La corriente 
de colector es la suma de las contribuciones de los huecos, que van de colector a emisor, y de los 
electrones, que van de base a colector, razón por la cual es la mayor de las tres en magnitud: 


mn e CBIGT >. (ečcB/UT — 1) R 
a p (6.45 
IA 0 D Wo APA 


y considerando que. en conducción directa, el término —1 es muy pequeño con respecto al término 
exponencial, (6.45) puede escribirse como: 


MES EE (escaltr — 1) (6.46) 
Wa o fA | 


Nótese que con la convención elegida, en la cual la corriente de colector entra al dispositivo, en 
conducción inversa, es decir con veg > 0, resulta ¿q > 0. 
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n, p aE Na 
$ i Y f 
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Figura 6.8: Niveles de portadores en un transistor PNP en el modo de conducción activo inverso. 


La corriente de base está compuesta solamente por los electrones que circulan hacia el colector. 
Estos electrones circulan de base a colector y son provistos por la fuente de alimentación. La expresión 
de esta corriente es: 


IAN PO f ep Ur AT 
TERR (e ind -1) (6.47) 


La corriente de base, en este caso, sigue siendo negativa, ig < 0. 

Dar 41; AE A AS AAA e ba e E . 

Por último, la corriente de emisor está compuesta solo por los huecos que salen del colector, atra- 
viesan la base, y llegan al emisor, y es ligeramente menor en magnitud que la corriente de colector: 


, ADN f xaa E 
ia = A ENa (ercalUr 1) (6.48) 
Wa A i 


Esta corriente también resulta negativa con la convención elegida. 
En este caso, el cociente entre corriente de emisor y corriente de colector, se define de la siguiente 
manera: 


AR 


llo 
SS. S 


= (6.49) 


q4DpPNg i e qD,n Pe 
Wg i We 
1 


D,np.We 
| D pP Np Wa 
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y reemplazando en función de los niveles de dopado: 


1 ia 
ar =— o (6.50) 
i 1 Da Ndg B i 
DN We 
S z5 si TA inis an3 Ar f6 3 
El término ap es también menor a 1; con valores típicos (Nap = 10%cm n Naam dA Sem yN 


Wp = We), Da =3D, y : 


1 
1-3x10 
El cociente entre la corriente de emisor y la corriente de base, en activa reversa. se define de la siguiente 


= 0.032 (6.51) 


OR 


manera: 


de EE e 
J 2 —= (0.52) 
IB 
y LEO OR 


-ip ax ic E 1 — OR 
Dpr We 
D anpe Wa 


En función de los niveles de dopado, el parámetro 3p, se puede expresar como: 


Nac We Soi 
Sue ETAN (6.53) 
Da Nain WB 


Para los valores típicos indicados, resulta: 


1 — 
3x10 


FR 0.033 (6.54) 

La Ec. (6.53) pone en evidencia una diferencia sustancial entre los modos directo e inverso. Dado 
que Nac < Na. resulta Jp < Sp. Es sencillo ver de (6.52) que si ag < 1. entonces JR = QR: por 
lo tanto, 3p resulta un valor muy pequeño. Esto resulta en una pequeña corriente de emisor, y una 
corriente de colector aproximadamente igual a la corriente de base. 

Las curvas de salida, en este caso, expresan la variación de ig versus tec, y se ven afectadas en 
mayor medida por el efecto de Early (Va < 0 resulta menor en valor absoluto con respecto al modo 
activo directo) dado que el dopado del emisor es mayor que el de la base: 


ó 

E qD PNp an JTE ? ` CEB e eY 

tE z sy RENE Gaa y S 1) 1 E pa (6.56) 

We / Va j 
Similares expresiones son válidas, en caso de utilizar tec 
: Ae m VEC T VEC(sat) a 
i£ = JRİB (a TARO TAC (6.57) 
“A 

ó 


, aD DN a A X VEC — Ve (sal Le e 
pa J42 pPNpg (gr qe 1) ( A — (6.58) 
p “a 


donde VeEcísar) es el valor de ver a partir del cual el dispositivo está en activa directa. 
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6.2.3. Región de saturación y el modelo de Ebers-Moll 


En el caso en que la juntura EB está en directa y la juntura CB queda ligeramente en conduc- 
ción directa, el dispositivo opera en la zona de funcionamiento denominada saturación. Esta región 
está caracterizada por: 


teB>0 UCB > 0 (6.59) 


En la práctica, la conducción directa de la juntura CB comienza a apreciarse cuando veg = —0,2V 
y Uca =0,5V. 

Para el análisis de esta región, se utilizará la estructura de la Fig. 6.9. Aquí se puede apreciar la 
presencia de dos corrientes adicionales Ji y J5, con respecto al modo de conducción directa activa. 
Estas dos corrientes son producto de la conducción directa de la juntura CB. Es importante notar que 
ambas junturas, aún estando en conducción directa, tienen una zona de vaciamiento con un campo 
eléctrico interno. En el caso de la juntura CB, este campo eléctrico arrastra los huecos inyectados (J4) 
por la juntura EB hacia el colector. En el caso de la juntura EB, el campo eléctrico arrastra los huecos 
inyectados (Jj) por la juntura CB hacia el emisor. 


Figura 6.9: Esquema de un transistor bipolar PNP y las corrientes en el modo de saturación. 


En este modo de funcionamiento, las corrientes en el dispositivo pueden hallarse haciendo una 
superposición de los casos de conducción directa activa e inversa activa, es decir. considerando las 
corrientes individuales J, J2. Ji y J. de (6.5), (6.9), (6.40), y (6.44), respectivamente. 

Planteando las ecuaciones de nodos en el emisor y el colector: 


le = Api +h Ji) (6.60) 
ic = —ActJ, + Ji J3) (6.61) 


Reemplazando las expresiones (6.5), (6.9), (6.40) v (6.44), las corrientes de emisor y colector resul- 
tan: 
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Figura 6.10: Niveles de portadores en un transistor PNP en el modo de saturación. 


mall ; cer Ur TÀ mo AOB Ur 
D PNg pee UT g Dan Pg (e EE To 1) D pa g6 CH 


| Wa We Wa 
D PN g (et En Cr 13 Dan Pe (e"EB (ES 1) DPN, fe gB/UrT _ 1) 
S Va E We Wp 
l D, PNg Dan Py veg/UT a DDN ( ven Ur ` ) TON 
FE LE RE] (eran i — ESBEN do (6.62) 
G (( Wa We j Wg ) ; 
4 Dipyae ter  Dipujercair  Dinp, (erca'tr —1) 
te = qác > m 
; DoPNg (aT K 1) © DpPNg (eresstr — 1) Dan Pe (erce / Ur =i 
ió UNE, A mo 
Dopn Die Nació A NA A: S 
= JA cit PERA E e CB’ a N 1) —= —== e EBÍYT _ 1) (6.63) 
id (( Wg We JA Wg ( ) 


donde, en ambos casos, se ha sumado y restado el factor DpPprg/Wp para completar los términos 
exponenciales con el factor —1. 
Si se considera Ag = Ac = A. luego de definir: 


` 


a , DoPNa Dan pg (6.64) 
les E qå ( Wa We ) (0.02) 
Dp PNg Dan pe 35653 
aa £ r PER: TB (6.05) 
I CS q A ( Wo y Wo ) ¡ 


A a A ii 
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(6.67) 


E TTEN A is Y oe 
lE = Ics (aen T— ) =a rles Ga AS 


L 


Las Ecs. (6.66)-(6.67) constituyen el “Modelo de Ebers-Moll” [18], que presenta la notable carac- 
terística de ser válido, no sólo en la región de saturación, sino también en las regiones activa directa y 
activa inversa. 

Nótese de (6.62) y (6.63), que 


D PNg 
Wg 
Esta relación se denomina de reciprocidad y determina que, en realidad, solo tres de los cuatro 
parámetros del modelo de Ebers-Moll son independientes. 


arles = args = (6.68) 


Si se define una corriente directa ip, que circula por una juntura entre emisor y base, y una corriente 
inversa ip, que circula por una juntura entre colector y emisor, de la siguiente manera: 


iF 2 Tes (erza/Ur ES 1) (6.69) 
iR ES les (Desr < 1) (6.70) 


el modelo de Ebers-Moll puede expresarse como: 


ig = ip(vep)— a&rirlvcp) 


ic IR(UCB)— arip(vep) (6.71) 
El circuito correspondiente al modelo de Ebers-Moll se muestra en la Fig. 6.11. El mismo está com- 
puesto por dos junturas con corrientes ip e ip y por dos FCCC de valores ar y aR. 
La corriente de base puede obtenerse a partir de las expresiones de las corrientes de emisor y 
colector, como: 


ig =—(1—ar)ir(veg)— (1 —apliplvcó) (6.72) 


Para analizar la saturación es conveniente situarse en el punto de funcionamiento en el cual la 
tensión de colector (negativa) se ha elevado lo suficiente como para que vepg = 0. Este punto marca el 
comienzo de la zona de saturación. En este caso, se verifica: 


ig = ip= ps (e®zB/Ur — 1) 
ic = —apip = —arFlgs (eves/tr = 1) 


eos (6.73) 


Il 


donde es importante notar que la corriente de base es una pequeña fracción de la corriente de 
emisor y el valor de ig es cero. Para el análisis, se puede despreciar la corriente de la fuente controlada 
aria (aún cuando sea i, # 0) debido al pequeño valor de a r. A partir de este punto, un incremento 


Meenen na ma ea a a e a a a A 
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Figura 6.11: Circuito correspondiente al modelo de Ebers-Moll para un transistor PNP. 


en ve {o veg) produce un incremento de la componente de corriente Aic a través del diodo CB, con 
lo cual Aic = Aip. Si se supone que este incremento es pequeño en comparación a la magnitud de 
ip. entonces ig permanece prácticamente constante y la corriente de base ig aumenta en módulo Air 
debido al término (1 — ap)ip en (6.72). Si se continúa aumentando la tensión tcp. eventualmente la 
componente de corriente de colector debida a la corriente directa del diodo CB. dada por ig igualará a 
la inyección de huecos de la juntura EB dada por apip. En este momento la corriente de colector es 
nula, así como la ganancia de corriente ¿c/ ip. y la corriente de emisor completa su recorrido por la 
base. es decir: 


; 4 TÍ A 
lg = (l—ararMes (erze UT L} 
ic = 0 


ig = —18 (6.74) 


La zona de saturación comprende los valores de vep. tal que 0 < toa E Vorísar): es decir, desde 
que la corriente de colector comienza su reducción (situación descripta por la ecuaciones en(6.73)), 
hasta que se anula (situación descripta por la ecuaciones en (6.74)). En esta región. se verifica que: 


iC iR — QFIF 1 AER 
A A A (6.75) 
Trip (1 aaa QaFPYF — (1 = OR)IR JF 


donde o se define como el índice de saturación. 

Para hallar la tensión tor, en esta región, se puede proceder como sigue. En saturación. (6.66) 
y (6.67) pueden utilizarse para resolver las tensiones veg Y VEB- Despreciando los términos —1, por 
estar ambas junturas en directa, y luego de algunas manipulaciones algebraicas, resulta: 


A E 
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Restando ambas ecuaciones para hallar 


Reemplazando lgs/lcs = ar/ar., ig = —ipg — ic y operando algebraicamente: 


Ver (sat) 


Ur In 


Ver (sat) = Ur ln 


i arl — arpic — Jrig) 


ic > arie 


(1 = arar) lcs 


> leE=Gric 
Ur ln E RE 


(1 —ararjes 


UCE = UCB — vgp. resulta: 


(ic +arig)les 
(iz + aric Hes 


ar((ar — lic — ip) 


1=(1-ar)jlic/ip) 


ar(1—ic/(Brip)) 


aríl —o0) 


05 06 07 08 09 l. 
o=i.(B, ip) 


Figura 6.12: Curvas de Vec(sas) en función de ø. 


Ejemplo 25 Si se supone ar = 0,1, el siguiente código de Matlab produce las curvas de VCE(sat) En 
función de a, que se muestran en la Fig. 6.12: 


UT=25e-3; 
alfaR=0.Í; 


164 


(6.79) 


(6.80) 
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6.2. Modelo de DC del transistor PNP 


sigma=[0:0.001:1]; 

betaFi=50; 

VECsati=UT * log((1+(1-alfaR)*betaFi+sigma)./((1-sigma)ralfaR)); 
betaF2=100; 

VECsat2=UT * log((1+(1-alfaR)*betaF2*sigma)./((1-sigma)ralfaR)); 
betaF3=200; 

VECsat3=UT * log((1+(1-alfaR)*betaF3*+sigma)./((1-signa)+alfaR)); 
plot (sigma, VECsatl,sigma,VECsat2,sigma, VECsat3) 


La corriente de colector es proporcional a la corriente de base en la región de activa directa, 
cuando o = 1. En saturación, a medida que el cociente de las corrientes se achica, lo cual sucede para 
vce > —0.35V. la tensión Verso se mantiene aproximadamente constante con un valor medio de 
Vegisan = —0,2V. En esta situación, dado que ambas junturas están en conducción directa, Ve p(sar) E 
OTV y Vonísar) = 05V. 

La Fig. 6.13 muestra las curvas experimentales de salida de un transistor PNP en la región de 


saturación. 
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Figura 6.13: Curvas experimentales de salida para un transistor PNP BC358 en la región de saturación. 


6.2.4. Modelos Simplificados 


El modelo de Ebers-Moll puede utilizarse, y de hecho, es utilizado por simuladores. para resolver 
circuitos con transistores bipolares. Sin embargo, para cálculos manuales, es conveniente adaptarlo a 
expresiones más sencillas. En la zona activa directa, veg < 0, con lo cual las ecuaciones se reducen a: 


A A a 
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iE = —Q rigs (e eB/Ur 1) ==opie 

; leap, ik a 

IB = E 5 ta (6.81) 
QF JF S 


Estas ecuaciones corresponden a los circuitos de la Fig. 6.14, compuestos por un diodo entre el 
emisor y la base, y una FCCT entre colector y emisor. 


Figura 6.14: Circuito simplificado de Ebers-Moll en conducción directa activa para un transistor PNP: 
a) referido a la base: b) referido al emisor. 


En la zona inversa activa, vep < 0, con lo cual el modelo resulta de la siguiente forma: 


ic = las (ece/Ur =1] 


] l-a La 
ip = —Big=->ig (6.82) 
AR BR ` 


Estas ecuaciones corresponden a un diodo entre el colector y la base, y una FCCT entre colector y 
emisor. 


Ejemplo 26 Los circuitos de las Figs. 6.15-a y 6.15-d utilizan un transistor con ap = 0,99. es decir 
Op = 100 y la fuente de alimentación tiene un valor Ver = 5V. Cuanto debe valer la resistencia Rp 
para que la corriente de colector sea lp =—1mA ? 

Comenzando por el circuito de la Fig. 6.15-a. si se reemplaza el transistor por el modelo equivalente 
de la Fig. 6.14-a, resulta el circuito de la Fig. 6.15-b. La corriente de base debe ser 
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CS A A AA aida 


LS AA 


, 


o 


l—ar -må g 
Ig = = - = 1014 (6.83 
E oe TO H Uea) 
Planteando la malla exterior resulta: 
Veo =0.1V — (—Ig)x Rp (6.84) 


Con lo cual Rp resulta: 


Rg = ———— = = 
i Ig 1014 


La Fig. 6.15-c ilustra las curvas de salida. el punto de funcionamiento. dado por Veg = -5V 
y Ic =-—1ma. y la recta de carga (que es la ecuación que la fuente de alimentación le impone al 


transistor). dada por: 


UCE pee Ve (6.86) 


La Fig. 6.15-d agrega una resistencia de colector Re = 2K. Este caso se resuelve utilizando el 
modelo equivalente de la Fig. 6.14-b, para ilustrar la equivalencia de ambos modelos. El circuito resul- 
tante se ilustra en la Fig. 6.14-e. La corriente de base resulta sin cambios. dado que la malla externa 
no presenta modificaciones. La corriente de colector. suponiendo que el transistor está en conducción 
activa directa, es igual a: 


lc = 3Jrİp = 100 x —l0uA = —1mA (6.87) 


Con esta corriente. la caida de tensión en la resistencia Re es de Vre = (—Ic) x Re = 2V. La 
tensión Vog puede calcularse mediante la malla de salida: 


Vec = Vez + (—lo)Re (6.98) 
de donde resulta: 
Voz = —Vce — IcRe = -5V = 2V = -3V (6.89) 


La Fig. 6.15-f ilustra las curvas de salida. el punto de funcionamiento. y la recta de carga (que es la 
ecuación que la fuente de alimentación y la resistencia de colector Re le imponen al transistor). dada 
por: 


Vez = =IcRa — Vee (6.90) 
El hecho que resulte Vog = Ve — Vg = 2V — (5V - 0.64) = -2.4V < 0 confirma que la juntura CB 


está en inversa y el transistor está en la zona activa directa. 


En la región de saturación, ambas junturas están en conducción directa, con lo cual pueden reem- 
plazarse por dos fuentes de tensión de valores: 


VeBlsay = 07V (6.91) 
Vontsay = 05V (6.92) 


como se muestra en la Fig. 6.16-a. De manera equivalente (desde los terminales externos). la segunda 
fuente de tensión puede colocarse entre el colector y el emisor, de manera que el circuito resultante 
posea dos fuentes de tensión de valor: 


n m a e e 
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Figura 6.15: Circuitos utilizando transistores PNP: a) circuito sin resistencia de colector: b) circuito 
equivalente: c) curvas de salida, recta de carga y punto de funcionamiento: d) circuito con resistencia 
de colector; e) circuito equivalente; f) curvas de salida, recta de carga y punto de funcionamiento; 


como se muestra en la Fig. 6.16-b. 


Ejemplo 27 Si se considera el circuito de la Fig. 6.15-d, con Rpg = 440K y Re = TK. cuanto vale la 
corriente de colector ? 

Con una resistencia de base Rg = 440K., de acuerdo a los cálculos realizados en el ejemplo anterior, 
la corriente de base es —Ig = 10u A. Si se supone que el transistor está en la región de conducción 
activa, y se utiliza el modelo de la Fig. 6.15-e, tal como se ilustra en la Fig. 6.17-a, la corriente 
de colector resulta Ic = 2pIg = —1mA. La caída de tensión en la resistencia Re resulta Vre = 
—le x Re = TV. De acuerdo a la malla de salida: | 


Vee = Voz + Vre (6.95) 
con lo cual resulta: 
Vee = -Vee + Vre = —5V + TV = +2V (6.96) 
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Figura 6.16: Circuito simplificado de Ebers-Moll en saturación para un transistor PNP: a) referido a 
la base: b) referido al emisor. 


De acuerdo a esto. la tensión de la base es de Vg = 5V —-0,7V =4.3V y la tensión del colector es 


de Ve = 5V -2V = TV. con lo cual la juntura CB tiene una tensión 


Ven = TV -4.3V =2.7V (6.97) 


y está en directa. Esto se opone a la suposición hecha. que el transistor estaba en la región de 
conducción activa directa. Si se grafica la recta de carga, como se muestra en la Fig. 6.17-b. el punto 
de funcionamiento con Vog > 0 quedaría fuera de la zona de funcionamiento del transistor (lo cual es 
incorrecto). 

Se debe suponer entonces que el transistor está en otra región de funcionamiento: la región de 
saturación. Para ello. se utiliza el circuito equivalente de la Fig. 6.16-b. como se ilustra en la Fig. 
6.17-c. En este caso. la corriente de base resulta sin cambios. La corriente de colector resulta de 


evaluar la malla de salida: 


Vec = —Ver(sas > Vre = 0.24 + (-Io)Ro (6.98) 
De aquí surge el valor de corriente de colector: 


Ic = i — nal = —-0.68mA (6.99) 
TK ` 
El índice de saturación es a =0,68m4A/lmA = 0.68. 
La Fig. 6.17-d muestra la recta de carga y el punto de funcionamiento en la región de saturación. 
Un paso más en el análisis permite hallar el valor de resistencia de colector que coloca al tranststor 
en el límite de las regiones de conducción activa directa y saturación. En este punto se deben verificar 
dos condiciones: para que el transistor esté en saturación debe suceder voe = Vor(sa): Y Para que 
esté en la región de conducción directa debe suceder ic = Jrip. Con estas dos condiciones se puede 
plantear la malla de salida como: 
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Figura 6.17: Circuito con un transistor PNP en saturación: a) circuito suponiendo el transistor en 
conducción directa; b) recta de carga correspondiente (incorrecta); c) circuito suponiendo el transistor 
en saturación: d) recta de carga correspondiente, y recta de carga para el caso límite entre saturación 
y conducción directa. 


Vec = —Vo E (sat) + Iri—IB)Re = 02V => 1máÁ x Ro (6.100) 


De esta ecuación surge 


Vea 02Y ƏV -0,2V 
Re = — = — ARK : 
j 1mA 1mA 48K (6.101) 


Este punto se indica en la Fig. 6.17-d, donde se puede ver la pertenencia simultánea a las regiones 
de saturación y conducción directa. Todo valor de resistencia superior a Re = 48K (manteniendo 
Ig = —10u A) hace que el circuito esté en saturación con valores cada vez más pequeños de corriente 
de colector. 


6.2.5. Desviaciones del comportamiento ideal 
Corriente de pérdida 


Cuando el transistor bipolar funciona en la zona activa directa, en la corriente de colector se puede 
advertir el término ipg que corresponde a la corriente inversa, o de pérdida, de la juntura CB, que 
fuera despreciado en la Sección 6.2.1. Como se ve a continuación, esta corriente puede tener un efecto 
considerable con el aumento de la temperatura. 
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Se comienza el análisis a partir de la expresión de la corriente de base del modelo de Ebers-Mol!: 


iB=-(1—aplir-(-—arlir (6.102) 
Dado que el efecto de la componente de corriente ¿ sobre la corriente de emisor es despreciable, 
se puede simplificar: 


Por otro lado, en conducción directa. vop < 0, con lo cual: 


ip = Ícg ( etcB/UT _ 1) x -Ics (6.104) 

Reemplazando en (6.102) se obtiene: 
in = —{1 = Q PHE Z (1 = areas (6.105) 

Ahora, se define la corriente de pérdida: 
Lo È (1-amlos| (6.106) 


con lo cual, (6.105) se puede escribir como: 


1 a 
ip=-(1—0p)ie > Le = zi ie + Ie (6.107) 


La corriente de colector en conducción directa refleja una amplificación de esta corriente: 


3 


s ea (6.108) 


ic = Wip = 


Dada la fuerte dependencia de Ics con la temperatura, para temperaturas elevadas, el término 
por electrones que van de colector a hase, y por huecos que van de base a colector. tal como se ilustra 
en la Fig. 6.18. La corriente e es la componente de Ies que va hacia la base, es decir, es la corriente 
inversa de electrones de la juntura CB. 

Es interesante notar, a partir de (6.107), que en el caso en que ig = 0, es decir, cuando la base 
está desconectada, la corriente que circula por el dispositivo es ig = (Jp — 1)L.,. Por otro lado, si 
se desconecta el emisor. haciendo igp = 0, la corriente resultante, de acuerdo a (6.107), es ip = Leo. 
En un diodo real, se mide una corriente lego que resulta mucho mayor que feo, por varias razones, 
entre ellas: pérdidas adicionales por defectos en la unión metalúrgica, generación térmica adicional en 
la zona de vaciamiento, y multiplicación por efecto avalancha. Estos tres términos son dependientes 
de la tensión inversa. y en menor medida de la temperatura. lego se duplica aproximadamente cada 
10°C para diodos de Silicio a temperatura ambiente. 


Ganancia de corriente 


En un dispositivo ideal, los portadores del emisor sufren recombinaciones al entrar a la base. En un 
transistor PNP, el emisor inyecta huecos. los cuales son portadores minoritarios en la base, que por ser 
tipo N, tiene portadores mayoritarios negativos. Debido a la recombinación de portadores, la corriente 
de colector se reduce en un factor ay, denominado “factor de transporte de la base”: 


Huecos que alcanzan el colector 
ar = 


: (6.109) 
Huecos inyectados en la base 
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Figura 6.18: Corriente de pérdida Io en un transistor bipolar PNP. Las flechas delgadas indican 
corrientes, y las gruesas, flujo de portadores. 


El factor de transporte de la base puede llevarse prácticamente a uno (99% - 99.8%) mediante 
varias estrategias: reduciendo la longitud de la base: diseñando el dispositivo con una geometría que 
haga que los huecos puedan alcanzar el colector de manera directa; v, dopando menos la base, de 
manera que haya menos electrones para recombinación. 

Si ahora se define la eficiencia de emisor. y, como: 

_ Corriente de huecos inyectada en la base 


q TEF  _ __  __ _ _——— 6.110) 
Corriente total de emisor E 


la ganancia de corriente entre emisor y colector?, resulta: 


QF 2 AT X Y (6.111) 


Mediante el dopado mayor del emisor, el término y se hace usualmente cercano a 99.6%. Con 
estos valores, es común encontrar valores de ap alrededor de 99,5%. Dada la cercanía de ar a 1, el 
parámetro Jp, cuyo denominador es 1 — ap presenta gran dispersión en los dispositivos comerciales, 
pudiendo variar entre 100 y 300. l 

La relación entre corriente de colector y corriente de base, es además, función de la corriente de 
colector empleada. Para bajas corrientes, la corriente de base está dominada por las corrientes de 
recombinación y resulta Ic ~ exp (vgg/2Ur). Luego, sigue una región de comportamiento ideal, donde 
las corrientes se relacionan mediante el 3p ideal. A continuación. hay una región de inyección moderada 
donde la caida de tensión en la resistencia de base es apreciable; y por último, hay una región de alta 
inyección donde lc ~ exp (veg/2Ur). La característica resultante para 3p se muestra en la Fig. 6.19. 


"La ganancia de corriente también está afectada por el término Af, introducido en la Sección 3.6.1. Ec. (3.124). que 
se denomina el factor de multiplicación del colector. Este factor se define como la relación entre la corriente de huecos 
inyectada en el colector y la corriente total de colector. y para tensiones menores que las tensiones de avalancha es M = 1. 
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Figura 6.19: Relación Jp. entre la corriente de colector y la corriente de base, en función de la corriente 
de colector. —ic. para un transistor bipolar PNP BC558. 


6.3. Modelo de DC del transistor NPN 


En esta sección se realizan. de manera sintética. los desarrollos para el caso de un transistor bipolar 
NPN. Constructivamente, un transistor bipolar NPN se logra haciendo una implantación profunda 
tipo N sobre un sustrato de Silicio, para obtener un colector de buena conductividad. A continuación, 
mediante un proceso epitaxial se hace crecer Silicio, y sobre éste se realiza el implante de base tipo P, 
y el implante de emisor tipo N fuertemente dopado. La situación se ilustra en la Fig. 6.20. 


6.3.1. Región de conducción activa directa 


Para este análisis, se utilizará la estructura que se muestra en la Fig. 6.21, donde la longitud del 
emisor es Weg, la de la base Wp, y la del colector Wo. En el de caso de conducción activa directa 
(forward active), el potencial del emisor es el menor de los tres. El potencial de la base es mayor que 
el del emisor, de tal manera que la juntura BE esté polarizada en conducción directa. Á su vez, el 
potencial del colector es mayor que el de la base, de tal manera que la juntura BC esté en conducción 
inversa. Se verifica entonces: 


vBE>0 vpo<0 (6.112) 


De igual manera que con el análisis de la juntura, se utilizará la aproximación de juntura corta, 
es decir, se supondrá que Wg, Wg. y We. son de una longitud lo suficientemente pequeña como para 
que los portadores se trasladen sin sufrir recombinación. Asimismo, para simplificar la notación, se 
despreciarán las longitudes de la zona de vaciamiento. Del análisis de la juntura se puede ver que 
debido a la polarización en directa de la juntura BE. los niveles de portadores a ambos lados de 
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Figura 6.20: Esquema de un transistor NPN integrado. La implantación de colector profundo requiere 
un paso especial de fabricación. 


esta zona de vaciamiento se incrementan en forma exponencial con la tensión vpe. Por otro lado, la 
polarización en inversa de la juntura BC hace que los niveles portadores a ambos lados de la zona de 
vaciamiento de esta juntura se reduzcan a cero. Esta situación se ilustra en la Fig. 6.22. 

La generación de corriente se origina en la juntura en conducción directa, BE, mientras que la 
juntura CB, que está en conducción inversa, se limita a transportar los portadores emitidos por la 
primera. 

La corriente de difusión de electrones J; en el emisor se puede escribir como: 


n(Wg)-n(0) 


J] = Da m 
=g We 


(6.113) 


donde: 


n(WpB)=0 (6.114) 


n{0) = Nape pe/UT = nppe” PEUT (6.115) 


; ; 7 -Ér Ur “q. 4 a as 
dado que Jgs = ÓBge — UBE Y Ndpe PiaglUT =n Ps- Utilizando estas dos ecuaciones en (6.113) 
resulta: 


np e®BE/UT 


La corriente de difusión de huecos J2 está dada por: 


p(0) — p(—Wg) 


oa We 


(6.117) 
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Figura 6.21: Esquema de un transistor bipolar NPN y las corrientes en el modo de conducción activo 


directo. 
donde: 
p0) = Na e ae /UT = pype" BE UT (6.118) 
, 


La corriente Jọ resulta de la siguiente manera: 


PNp”BE/ UT — PNe _ 
We 


En base a estas dos corrientes, es posible resolver las corrientes de los terminales del transistor. De 


Pae 2 ) (6.120) 


hecho, planteando nodos resulta: 


LE = AJ = J) i 
ig =-åAh (6.121) 
ic =-—Á J 1 
A partir de (6.121), se pueden calcular las expresiones de las corrientes individuales. La corriente 
de emisor es la suma de las contribuciones de los electrones, que van de emisor a colector, y de los 
huecos, que van de base a emisor, razón por la cual es la mayor de las tres en magnitud: 


f np ev BE/U 
ig = -—AqD, — W 
VE 


Considerando que, en conducción directa, el término —1 es muy pequeño con respecto al término 
exponencial, (6.122) puede escribirse como: 
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Figura 6.22: Niveles de portadores en un transistor NPN en el modo de conducción activo directo. 


` 


f qD,np aD.PN: e tU 
ip=-=AÁ Son E L IZpPNE e "Be/UT (6.123) 
We We i f 
Por la convención elegida, en conducción directa. es decir con v pE > Q, resulta ig < 0. 
La corriente de base está compuesta solamente por huecos, que circulan desde la base hacia el 
emisor, y retornan a la base, gracias a la fuente de alimentación. La expresión de esta corriente es: 


: qD, N ; ; 
padi Lat (erse/t a 
We 

Por la convención elegida, la corriente de base resulta positiva, ip > 0. 

Por último, la corriente de colector está compuesta solo por los electrones que salen del emisor, 
atraviesan la base, y llegan al colector. La diferencia entre la corriente de colector y la de emisor, es la 
corriente de huecos que circula por la base: por ello, la corriente de colector es ligeramente menor en 
magnitud que la corriente de emisor: 


D 
(03) 
5 
a 
jm 
YN 


(6.124) 


al 
AN Dun py vpge/Ur)] anaE 
1 O = A BEST (6.125) 


Esta corriente también resulta positiva con la convención elegida, ¿iq > 0. 
El cociente ap, entre la corriente de colector y la corriente de emisor, en activa directa, es: 


1 i 
r= D, Na W5 (6.126) 


A D n Na E We 


Por ejemplo, si se consideran valores típicos, Nag = 10cm? , Nip =2x 10 em, y Wp = We. 
se obtiene Dn = 8,5Dp. y el valor de ap es: 


O IA O DO a 
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QF = 1 = 0.9977 (6.127) 


85x50x1 


El cociente Jp, entre la corriente de colector y la corriente de base. es: 


2 — De We ef 
“ES D, Nep WB 


Para los mismos valores típicos, el valor de 3p resulta: 


dp =8,5 x 50 = 425 (6.129) 
En este caso. para lograr un 3 grande, se debe dopar el emisor en mayor medida que la base: 


Nap > Nag (6.130) 
De esta manera, el fujo de electrones del emisor a la base será mucho mayor que el flujo de huecos de 
la base al emisor. y la corriente de base será pequeña con respecto a ip e ic. También en este caso, 
conviene hacer la longitud de la base reducida (Wg < We). para que el perfil de portadores en la base 
sea más abrupto, provocando una mayor corriente de difusión. Por otro lado. al hacer la base corta, se 
evita que los electrones provenientes del emisor se recombinen con los huecos de la base. 

En resumen, de (6.125). se deduce que en la zona de funcionamiento activa directa, la corriente de 
colector depende de la corriente de base. o de la tensión egg. y no depende de la tensión vge. En esta 
región de funcionamiento, el transistor puede considerarse como una fuente de corriente, controlada 
por la corriente de base ig, o controlada por la tensión egg. La Ec. (6.125), representa la curva de 
transferencia, que relaciona la corriente de salida vs. la tensión de entrada. como se ilustra en la Fig. 
6.23. Si en esta última ecuación. se reemplaza la corriente de colector por la de base. se obtiene la 
curva de entrada del transistor bipolar: 


ES 1 AqDun ps BEE a 1) (6.131) 


la cual es igual a la curva de transferencia, salvo por el factor de escala 3. 

Comúnmente, se toma como tensión de salida del transistor a la tensión vep (en lugar de la 
tensión ug). Las curvas de salida ideales del dispositivo. ic Versus veg, son rectas horizontales, 
parametrizadas en función de la tensión vag, o de la corriente de base ig. La Fig. 6.24 muestra las 
curvas experimentales de salida de un transistor NPNÍ. Para valores menores (hacia la izquierda) que 
veg = 0V, o vez = 0.6V, la juntura BC comienza a estar en zona directa, y el transistor pasa a la 
región de saturación. 

Al hacerse la tensión de colector más positiva con respecto a la base. la zona de vaciamiento de la 
juntura BC aumenta, reduciendo la longitud efectiva de la base. Esto hace que la pendiente del perfil 
de portadores sea mayor, lo cual implica un aumento de la corriente. Esta variación de la corriente, en 


función de vpe. se modela utilizando la tensión de Early. Va > 0: 


SEn algunos casos. los fabricantes pueden especificar las curvas de corriente ic Versus aC. En estos casos. si se plantea 
la ecuación de mallas en el dispositivo, resulta: 


VCE = VBE + UCB (6.132) 
Nótese que los puntos de corriente para los cuales vea = 0 se trasladan a vee = veg. Dado que en activa directa, la 
juntura BE está en directa. su valor de tensión será aproximadamente Ves = 600mV. Debido a esto. veg = ves + 0,6V 
y la curva de salida en función de ves es una versión, desplazada hacia la derecha, de la curva versus tag. 
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A 
o 
, qD np p [Un j Y / ` 
PERR AA (esent T 1) 1+ paa (6.134) 
Y B Va y Ej 
Similares expresiones son válidas, en caso de utilizar vep: 
; PO ACES VCElsat 
ic = ĝrig (o -+ aee EA (6.135) 
/A 
o 


ic = ALE [BET ds EN 
dd Wa V 1) 1 Ya (6.136) 


donde Veg(sar) es el valor de veg a partir del cual el dispositivo está en activa directa. 

El efecto de la tensión vgc sobre la zona de vaciamiento de la juntura BC se puede ver con el 
auxilio de las Ecs. (3.27) y (3.28). 

La zona de vaciamiento de la juntura BC, en la región de la base, está dada por: 


H 
j y 
j 


n en fe le fr Na ARA 
Tap = 2 ESG ÖB T URC / = : € , 
pe =V20 lesilón aeh NaN + Nan) (6.137) 


mientras que en la región del colector: 


Tne = V2q lesilóg — vu A: EEE 138 
no V q sil B BC) V Nac (Nac T Nag) (6 13 ) 
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Figura 6.24: Curvas experimentales de salida de un transistor NPN BC548, para varios valores de 


corriente de base. 


La relación entre ambas es: 


N2 N 


Tps _ j de _ Wde (6.139) 
A NI AZ El N a =y 
ue ; +*ag N aB 


Para que la longitud de la zona de vaciamiento de la base. tpg. sea mínima, es conveniente que se 
cumpla: 


Nac < Nas (6.140) 


En consecuencia, para los transistores bipolares NPN, la relación de dopado será descendente a 
medida que se recorre el dispositivo, desde el emisor hacia el colector: 


Naz > Nas > Nac (6.141) 


6.3.2. Región de conducción activa inversa 


En el caso del transistor NPN, la región activa inversa se caracteriza por tener la juntura BE en 
conducción inversa, y la juntura BC en conducción directa. es decir: 


vpe <0 vge>O (6.142) 
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Para el desarrollo de este caso, se utilizará la estructura de la Fig. 6.25, donde se ve una conducción 
de electrones del colector hacia la base, que son arrastrados por el campo eléctrico de la zona de 
vaciamiento BE hacia el emisor. Por otro lado. hay también una conducción de huecos desde la base 
hacia el colector. El perfil resultante de portadores se ilustra en la Fig. 6.26. 


Figura 6.25: Esquema de un transistor bipolar NPN y las corrientes en el modo de conducción activo 
inverso. 


La corriente de electrones que se dirigen del colector al emisor se calcula como: 


n(Wg)-—n(0) 


FJ, =D, - 
ı =D, TP 


(6.143) 


donde ahora: 


n( W3) = Nic e7bIpp Ur — np, e ac /Ur (6.144) 


n(0)=0 (6.145) 


luego de haber reemplazado ÓJpc = ÓBse — UBC, Y Nace AI gc/T = y Pg» Utilizando estas dos 


ecuaciones en (6.143), resulta: 


dq (6.146) 
La corriente de difusión de huecos, que se dirigen de la base al colector, se puede escribir como: 


6.147) 
We (6.147) 


donde: 
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Figura 6.26: Niveles de portadores en un transistor NPN en el modo de conducción activo Inverso. 


ppg + We) = pre (6.149) 


La corriente Jọ resulta de la forma: 


Ne 
DN (€ oia 
pap EA A (6.150) 
: Y E 
La corriente de colector está compuesta por los electrones, que van de colector a emisor, y los 
huecos, que van de base a colector, razón por la cual será la mayor de las tres en magnitud: 

erBc/Er | pre (EPer — 1) 
S i AgD, 3 = : 

Wg l We 


Si se considera que, en conducción directa. el término —1 es muy pequeño con respecto al término 
exponencial, (6.151) puede escribirse como: 


ie=—al e e e N (oaet z 1) (6.152) 
> Wa We 


mas EEE (6.151) 


Nótese que en conducción inversa resulta ic < 0. 

La corriente de base está compuesta solamente por los huecos que circulan hacia el colector. Estos 
huecos circulan de base a colector y retornan a la base gracias a la fuente de alimentación. La expresión 
de esta corriente es: 


padi ii (eser — 1) (6.153) 
We | 
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La corriente de base en este caso sigue siendo positiva, ip > Q. 

Por último, la corriente de emisor está compuesta solo por los electrones que se originan en el 
colector, atraviesan la base, y llegan al emisor, y es ligeramente menor en magnitud que la corriente 
de colector: 


| aD,np, TE 
ig = ARGELES (etac/Ur 1) | (6.154) 
| Wg \ A 


Esta corriente también resulta positiva con la convención elegida. ig > 0. 
El cociente ap se define de la siguiente manera: 


Š TE a 
ar == -— (6.155) 
e 


En función de los niveles de dopado, resulta: 


AA DN a a 


1 de Ed 
© Da Nag We 


El cociente entre la corriente de emisor y la corriente de base en activa inversa se define de la 
siguiente manera: 


2. a ÎE SS 
Jr = (6.157) 
1B g 


En función de los niveles de dopado, el parámetro 3p. se puede expresar como: 


E Da ¿ de H C 


Jye 
AO NM 


En este caso, dado que Nge < Nag. también resulta 3p < Jr. 
Las curvas de salida expresan la variación de ip versus vgg ó veg. y se ven afectadas por una 
tensión de Early mayor, producto que el dopado del emisor es mayor que el de la base: 


ig =Brig (a e a (6.159) 


o 
: qD NPR f nn Us SN VE x 
tE = p ea (evse/t T 1) (o = a (6.160) 
Y B ; E Va : 
Similares expresiones son válidas, en caso de utilizar vpo: 
e VEC — VEC(sar) a 
lE = JrİB ( — Di (6.161) 
A 
o 


D, Da X Hr b URC = Fr sat) 
ic zi acute (acn a 1) hı de = (6.162) 
x “A 


donde Vec(sar), es el valor de vec a partir del cual el dispositivo está en activa inversa. 
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6.3. Modelo de DC del transist 


6.3.3. Región de saturación y el Modelo de Ebers-Moll 


En el caso en que la juntura BC esté en conducción directa, el dispositivo está en la zona de 
funcionamiento denominada saturación. Esta región está caracterizada por: 


UBE>0 vge>o0 (6.163) 
En la práctica, la conducción directa de la juntura BC comienza a apreciarse cuando veg = 0,24 


y vepe = —0.5V 

Para el análisis de esta región, se utilizará la estructura de la Fig. 6.27. Aquí se puede apreciar 
la presencia de dos corrientes adicionales Jj v Jj. Estas dos corrientes son producto de la conducción 
directa de la juntura BC. En la juntura BC el campo eléctrico arrastra los electrones inyectados por 
la juntura BE (que determinan la corriente ./) hacia el colector. En la juntura BE. el campo eléctrico 
arrastra los electrones invectados por la juntura BC (que determinan la corriente /¡) hacia el emisor. 


Figura 6.27: Esquema de un transistor bipolar NPN y las corrientes en el modo de saturación. 


En este modo de funcionamiento, las corrientes en el dispositivo pueden hallarse haciendo una 
superposición de los casos de directa activa e inversa activa, es decir, considerando las corrientes 
individuales Ji. J2, Ji y J5. de (6.116). (6.120). (6.146) y (6.147), respectivamente. 

Planteando las ecuaciones de nodos en el emisor y el colector: 


ig = Apeh +h Ji) (6.164) 
ic = —Ac(J + J, + J3) (6.165) 


Reemplazando las expresiones (6.116), (6.120), (6.146) y (6.147). las corrientes de emisor y colector 
resultan: 
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Figura 6.28: Niveles de portadores en un transistor NPN en el modo de saturación. 
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=> E (Pinza F Daens ) (eraa/tr z 1) = Dan Pa (ersc/Ur = 1)) (6.166) 


la El AA PSA a 


Danpg (erBE/UT —-1)  Dinpg(ersc/Ur —1)  DpPNo (erBc/Ur — 1) 


Wa Wp We 


S sade (> Pg , Dpp xe ) Ga m 1) _ Dunps (sent ls D)) (6.167) 


= —GÁc 


Wa Wo Wa 


donde, en ambas ecuaciones, se ha sumado y restado el factor Dn Pa/ Wa, para completar los 
términos exponenciales con el factor —1. 
Si se considera Ag = Ac = A, luego de definir: 


(6.168) 


los Ê qA (Zare $ “eene ) (6.169) 
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y sacando factor común, las corrientes de emisor y colector pueden re-escribirse como: 


(6.170) 


/ fenn y E da ` 
zaia Tres ( e "BE Her g 1 ) “OR los (e BCOIET La 1 ) 
l ` J 


| a r RE S | y 
Ka = —Írs (e BEIGT = 1) -naples (e BET 3 y) | (6.171) 


En este caso, también se verifica, de (6.166) y (6.167). que 
Dan Pg 
We 

Si se define una corriente directa ip y una corriente inversa ¿e que circulan por dos junturas, 
situadas entre BE y BC, respectivamente: 


Is = aplecs = arles = (6.172) 


manele) (6.173) 


ir ê fcs (A a 1) OR 


el modelo de Ebers-Moll puede expresarse como: 


LE = —ipivee) — ORIRIURC) 


Bc) = arirleBe) (6.175) 


l 
| 
> 


ic 


El circuito correspondiente al modelo de Ebers-Moll se muestra en la Fig. 6.29. El mismo está com- 
puesto por dos junturas con corrientes ip e ip. y por dos FCCC de valores ap y ar. Nótese que los 
sentidos de los diodos y las fuentes de corriente son opuestos al caso del transistor PNP. 

La corriente de base puede obtenerse de la resta de estas últimas dos ecuaciones como: 


iB=(l-a Fjip(vEB) =a (1 O mirlitcn) (6.176) 


La saturación comienza cuando la tensión de colector (positiva) ha disminuido lo suficiente como 


para que sea vge = 0. En ese momento. se verifica: 


le = —ip=-les (eset T— 1) 


lc = apip =îarplgs (a a 1) 


ig = l—-aplir (6.177) 


A partir de este punto, si se produce un incremento en vpe como para producir un aumento de la 
corriente Aip, o una disminución de la corriente de colector Aic. similar (pero menor) a ¿p, se ve que 
se produce un ligero aumento de ig en un factor apir, y un aumento de fp casi igual a ¿g dado por 
(1 — ar)ir. Si se continúa aumentando la tensión vpo. eventualmente, la componente de corriente de 
colector debida a la corriente directa de la juntura CB. dada por ip, igualará en magnitud la inyección 
de electrones de la juntura BE dada por opip. En este momento la corriente de colector es nula, por 
lo cual el dispositivo perdió por completo su ganancia de corriente ¿q /1p, y la corriente de emisor 
completa su recorrido por la base. es decir: 

A A a A 
185 
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Figura 6.29: Circuito correspondiente al modelo de Ebers-Moll para un transistor NPN. 


ig = —-(lL-aramles (epa/tr ES 1) 
iC = 0 
ip E de (6.178) 

La zona de saturación comprende los valores vge, tal que 0 < vpe < Unc(san: es decir, desde que 
la corriente de colector comienza su reducción (situación descripta por la ecuaciones en (6.177)). hasta 
que se anula (situación descripta por la ecuaciones en (6.178)). 

La Fig. 6.12 para el transistor PNP puede utilizarse aquí (con la sustitución de Vgc por Vgc) 
para visualizar la situación en saturación. A medida que el cociente de las corrientes se achica, lo cual 
sucede para vce < 0,35V, la tensión Vcg(sat) se mantiene aproximadamente constante con un valor 
medio de VeEisa = 0,24. En esta situación, dado que ambas junturas están en conducción directa, 
> AS Lords Y EEN 7 => 
VBE(sat) =0,7V y VBC (sat) x 0.5V. 

AR 2 O ÓN e q sE : : 7 F SA 

La Fig. 6.30 muestra las curvas experimentales de salida de un transistor NPN en la región de 

saturación. l 


6.3.4. Modelos Simplificados 


A continuación, se resumen los modelos simplificados para el transistor NPN. 
En la zona activa directa, vgc < 0, con lo cual las ecuaciones del modelo son las siguientes: 


te = —IEs (cena — 1) 


itc = arlgs (eraz/tr S 1) =—arie 


f l-ar. 1 ñ 
A a (6.179) 
e a A A NN A 
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Figura 6.30: Curvas experimentales de salida para un transistor NPN BC548 en la región de saturación. 


Estas ecuaciones corresponden a los circuitos de la Fig. 6.31, compuestos por un diodo entre base 
y emisor. y una FCCT entre colector y emisor. 
En la zona reversa activa, vpe < 0, con lo cual las ecuaciones del modelo son las siguientes: 


: an dTt 
ic = -lics abi -1 


Ro 


ig = ales (erac/Ur — 


1 TOR. 1 a 
a (6.180) 
OR ÖR i 


Estas ecuaciones corresponden a un diodo entre base y colector, y una FCCT entre colector y 
emisor. 

En saturación, ambas junturas están en conducción directa, con lo cual pueden reemplazarse por 
dos fuentes de tensión, de valores: 


VBE(sat) = 0,7V (6.181) 
Vaecisay = 05V (6.182) 
como se muestra en la Fig. 6.32-a. 

De manera equivalente, la segunda fuente de tensión puede colocarse entre el colector y el emisor, 
de manera que el circuito resultante posea dos fuentes de tensión de valor: 
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Figura 6.31: Circuito simplificado de Ebers-Moll en conducción directa activa para un transistor NPN: 
a) referido a la base: b) referido al emisor. 


VBElsan = 07V (6.183) 


como se muestra en la Fig. 6.32-b. 


6.4. Modelo Lineal Incremental (MLI) 


Para el desarrollo del MLI del transistor bipolar, se parte del modelo simplificado de Ebers-Moll, 
de un transistor PNP para el caso de conducción activa directa, explicado en la Sección 6.2.4, que se 
repite por conveniencia: 


ig = Iggerra/tz 

ic = —Qaprpig = rig 

f 1 

ate 185, 
r (6155 


Entre base y emisor hay una juntura en modo de conducción directa, y por lo tanto, su MLI es una 


conductancia/resistencia dinámica, tal como en el caso del diodo. La única diferencia, en este caso, es 
que es posible utilizar ig o ig como corrientes de entrada. En el caso que se tome ig como corriente 
de entrada, la conductancia dinámica estará dada por: 


e E le TES posi Ig 
ge È >] = = E ereR/Ur = E (6.186) 
dvEBLO Te Ur Ur i 
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Figura 6.32: Circuito simplificado de Ebers-Moll en saturación para un transistor NPN: a) referido a 
la base: b) referido al emisor. 


En el caso que se tome ipg como corriente de entrada. la conductancia dinámica estará dada por: 


A dig | ip les op p¡Ur TE IB a 
Gh = ¿ = — n —— E EA la (6.187 
2 >= depr o “we (8r=1)Ur (87 + 1)Ur Ur l ) 


Debe notarse aquí que Ig es negativa, por lo tanto, la conductancia tiene valor positivo. 
Las resistencias dinámicas correspondientes son: 


A —l Ur à —1 (OF e DUT 


La resistencia dinámica que se observa desde la base es 3p +1 veces más grande que la vista desde 
el emisor, dado que desde la base se ve a la juntura BE con una conducción de corriente 3p + 1 mas 
pequeña”. 

Si se toma la corriente de colector como variable de salida, ésta puede interpretarse como una 
función de la corriente de base, o como una función de la tensión desarrollada sobre la juntura BE. 
En caso que se interprete como una función de la corriente de base, se debe definir una ganancia de 
corriente: 


A a (6.189) 
; diglo ù 


En caso que se interprete como una función de la tensión de la juntura EB, se debe definir una 
transconductancia: 


TComo se puede ver de (6.187), para obtener el valor de la resistencia dinámica vista desde la base, se debe utilizar 
voe en lugar de ves 
o 
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¿ dic | Ta Tp o ps 
Im 2 C -r C ae - 3I les A eTtBE/L Sa z A (6.190) 
dupr la Ube (3 2 1) Ur Ur JU) 


La transconductancia se define como la relación entre la variación de la corriente de colector y la 
variación de la tensión de base, con respecto a la de emisor, y su valor es positivo: es decir. que un 
incremento de la tensión de base produce un incremento de la corriente de colector. Si se analiza la 
variación de corriente de colector con respecto a la variación de la tensión de emisor, la transcondue- 
tancia tiene la misma magnitud, pero signo contrario: es decir, ie/Vep = —1¿/Uyc. El significado de esto 
es que un aumento de la tensión de emisor produce una disminución de la corriente de colector. 

Por último, si se analiza la salida del dispositivo, de acuerdo a (6.135), y teniendo en cuenta el 
efecto de Early, la conductancia de salida es: 


dic | _ e _ BriB_ lo 
deicelo ve Va Va 


llo 


(6.191) 


El modelo híbrido- 


El modelo híbrido-7 es una de las representaciones más frecuentes del transistor bipolar. En esta 
representación se modela el transistor de tres terminales como una red de dos puertos, con su terminal de 
emisor como terminal de referencia (ver Fig. 6.33-a). El modelo se denomina híbrido, porque considera 
como variables una tensión de entrada, vbe, y una corriente de salida, ie. La representación es la 
siguiente: 


F ¥ rx > - 
ds hre hoe | in l ; 
| a fe x | | (6.192) 


Up Pie fire | | ve 


Los términos de la matriz tienen dos subíndices. El segundo subíndice indica el terminal que se 
toma como referencia. En este caso, “eindica que el emisor se toma como terminal de referencia. 

En la ecuación de salida, el subíndice “f” indica “forward”, y relaciona el efecto de una variable 
de entrada (la corriente ¿¿), sobre una variable de salida, i. (a través del término Are). En esta misma 
ecuación, el subíndice “o”, indica “output”, y relaciona el efecto de una variable de salida (la tensión 


ve), sobre otra variable de salida, ie (a través del término hoe). 


En la ecuación de entrada, el subíndice “i”, indica “input”, y relaciona el efecto de una variable de 
entrada (la corriente 25), sobre una variable de entrada, vs (a través del término Rie). En esta misma 
ecuación, el subíndice “r”, indica “reverse”, y relaciona el efecto de una variable de salida (la tensión 


ve), sobre una variable de entrada. +, (a través del término Are). 
El lector puede verificar de (6.192), y del modelo de la Sección 6.4, que: 


za] 
h e le ÉS Je 3 z 
th le =0 i 
le Ic k 
he= | =g = £ (6.194) 
‘€ fip =0 Va s 
Ub l „Ur 
hie = — = r; = (Jr + 1) (6.195 
slo. > 7 ) 
El último término 
Vh w te  Urlg Ur ; 
hy I >— = — xX — z= — = — > O 
e Ve zeü le te lc Va Va (6.196) 


6.4. Modelo Lineal Incremental (MLI) 


es la fracción de la variación de tensión de salida que aparece en la entrada, y para valores típicos 
de Va œ 100V, resulta en Are Y 2,5 x 107*, con lo cual, en general se adopta hre = 0. De esta manera, 
el modelo híbrido-= queda determinado como se muestra en la Fig. 6.33-b. 


lb O a E C 
——> oa — XA 2£Á 
: , no ie 
Vhe H Vee 
a) 


b) 


Figura 6.33: Modelo lineal incremental híbrido-7 de un transistor bipolar. 


Ejemplo 28 Dado el circuito del Ejemplo 26, correspondiente a la Fig. 6.15-d. con Va = —100V. 
Qué valores tienen las resistencias de entrada y salida ? Si se aplica una tensión de señal. 1 = 2,5mV, 


a la base del transistor. cuáles son los valores de la corriente y tensión de salida de señal resultante ? 


El dispositivo funciona con los siguientes valores de DC: Ip = —10pA. lc = —1mA, Vre =-2V, 
Vez = —3V. Para estos valores de DC, el transistor está en la región de conducción activa directa. 
La resistencia de entrada (tomando la base como entrada) es: 


(3r +1)JUr _ 101x2mV _ 


= 2,525KQ 6.197 
LE lmá ( ) 


donde se supuso Br = Jp y Ie ~ —Ic. La conductancia de salida es: 


—1mA 10 1 (6.198) 


do = —== = - 
I= =100V MO 
Esta conductancia corresponde a una resistencia de salida ro = 100K'0. Si la tensión de señal en 
la base es vp = 2,5mV, entonces la corriente de base (de señal) será: 


Up 25mV 

LE 2525KO 

La corriente de salida. en este caso. la corriente de colector, será te = 99u A. Como se ve en el 

circuito de pequeña señal de la Fig. 6.34. la resistencia de salida total, Ro. es la combinación paralelo 

de la resistencia de salida del transistor rọ = 100KQ y la resistencia de colector Ro = 2K'0, con lo 
cual Re =1,96K0. La tensión de señal resultante sobre esta resistencia es: 


a 
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= 0,991 A (6.199) 


6 TRANSIST ORES BIPOLARES 


Uy = Uee = —ie X Ro = —99uA x 1.96KQ = —194mV (6.200) 


Figura 6.34: Modelo de pequeña señal del circuito del Ejemplo 28. 


6.5. Modelo de AC 


6.5.1. Capacidad de vaciamiento 


Dado que el transistor bipolar está compuesto por dos junturas, una en directa (EB) y otra en 
inversa (CB). surgen dos capacidades que siguen los lineamientos descriptos en el Cap. 3. La componente 
de vaciamiento de la capacidad entre emisor y base, está dada por (3.109): 


Cueb = V2 Cero (6.201) 


donde Cyeso. es la capacidad. sin tensión aplicada, de la juntura EB. 
Por otro lado, la capacidad de vaciamiento de la juntura de CB tendrá un valor: 


EPR 
¡7 CB 
PB 


donde Cjeso es la capacidad, sin tensión aplicada, de la juntura CB, óp,, es el potencial intrínseco 
de la juntura CB y me su coeficiente asociado. 


Corp = Ci chû (6. 202) 


En caso que el colector esté dispuesto sobre un sustrato, habrá otra capacidad entre el terminal de 
colector y el sustrato, dada por: 


(6.203) 


jesÚ Va A Ties 
y ES 
OBes 


donde Cjeso es la capacidad, sin tensión aplicada, de la juntura CS, ġp,, es el potencial intrínseco 
de la juntura CS y Mes su coeficiente asociado. 


6.5.2. Capacidad de carga de la base 


De la misma manera que en el caso del diodo, cuando el transistor se halla en conducción directa, 
su juntura EB se halla en directa, y se produce una acumulación de portadores minoritarios a ambos 
lados de la misma. Dado que el dopado del emisor es mucho mayor que el de la base, solo es necesario 
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6.5. Modelo de AC 


considerar la carga acumulada en la base {huecos provenientes del emisor). Una variación de la tensión 
VEB provocará un cambio en la carga acumulada, dando lugar a un efecto capacitivo. 
La carga acumulada en la base es de la forma: 


(p(Wg) + p(0)) 
Os == qAWg Pl Bl pl J) 


2 
E eea TER 
= 314M BON pE TRIYE (6.204) 
La capacidad incremental es: 
due, O 2U7 f 
Si se define el tiempo de tránsito de la base: 
Wi 
A B e 
TREA (6.206) 
2Dp5 
y se multiplica v divide (6.204) por Wg/Dpg, resulta: 
l -2 
a nS qADpgPNg e tEB¡Ur y Y B 
We 207 
Í EERE 
= FE XTP = JmTF (6.207) 
P 


El tiempo de tránsito 7p es el tiempo promedio que tardan los huecos en recorrer la base, y es un 
parámetro de gran importancia en los transistores bipolares. dado que determina la máxima velocidad 
de operación. De acuerdo a [10]. un valor típico puede obtenerse teniendo en cuenta Wp = 300nm y 
Dog = Wem? /s. Esto arroja un valor de rp = 90ps. 

El circuito correspondiente al MLI de AC se ilustra en la Fig. 6.35-a donde se han definido dos 
capacidades equivalentes: 


o 
tl 


CvEB — CB (6.208) 
Cu £ CycB (6.209) 


6.5.3. Límite de validez del modelo de AC 


De manera similar a lo descripto para el caso del transistor MOS, conforme se eleva la frecuencia 
de operación, la ganancia de corriente decrece y es necesario utilizar otros modelos. En el caso del 
transistor bipolar, también se define la frecuencia de transición fr, como aquella frecuencia para la 
cual la ganancia de corriente se hace igual a 1. Desde el punto de vista del circuito, lo que sucede es 
que las capacidades Cr y Cy disminuyen su impedancia con la frecuencia, y toman más corriente de la 
entrada. Debido a ello, la corriente de base, y por ende, la corriente de colector (que es la corriente de 
salida). disminuye. Para el cálculo de fr se utiliza el circuito de la Fig. 6.35-b, y su circuito equivalente 
de pequeña señal de la Fig. 6.35-c. En la base del transistor se coloca una fuente de corriente de señal, 
de valor: 


ilt) = Lo sin(27 ft) (6.210) 
A AR A ae a a a a 
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A j 
1 i ; 
b) c) 


Figura 6.35: a) Modelo lineal incremental híbrido-7 de AC de un transistor bipolar: b) circuito para 


determinar la frecuencia de transición: e) circuito de pequeña señal correspondiente al circuito en b). 


La tensión up, satisface : 


f 1 , 
Uhe = iphie = (1— tn) -r 6.211 
T E Pa 


y de esta igualdad es posible hallar la relación entre ip e 1: 
1 a 
th= : A ; 7X37 SAS IA 
Jr f hielCz ea Cu) +1 f 


Dado que te = h feib, y despreciando el término 1 frente a 2r fhie(Cr + Cp), la ganancia de corriente 
(en módulo) es igual a: 


hfe 
27 j hie(Cr T Up ) 


Considerando que Rie = hy Ur /1T y que Cp = 71p1/Ur, donde I = Ig = Lc. si se iguala A¡( fr) = 1 
y se despeja fr, se obtiene: 


(6.213) 


1 >] 


ra s | (6.214) 
| 2 (= — Z (CveB T Ca) 


De esta ecuación se ve que el incremento de la corriente produce un aumento de la frecuencia de 
transición, permitiendo que el dispositivo funcione a mayores frecuencias. Por otro lado, el aumento 
de la tensión de la juntura BC, hace que Cp disminuya, permitiendo un incremento de la frecuencia 
de operación. Tal como se menciona en [15], para valores significativos de corriente, rp comienza a 
aumentar, y fr cae; debido a esto, el punto de operación se debe elegir para tener valores razonables, 
tanto de Afe, como de velocidad. 
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y 


Ejemplo 29 Para el circuito del Ejemplo 28. suponga los siguientes parámetro: Cie = HJF. 
OB., = 0,9V. Me = 0.49. Cio = 2.23f F. Op,, = 09V. Moa = 0,29, TE = Sns. Determine el modelo 
de pequeña señal y dé una aproximación al valor de fr. 

La capacidad de vaciamiento de la juntura BE se puede aproximar como: 


Cray = V2 x 1/F =155fF (6.215) 


En el peor caso. la capacidad de vaciamiento de la juntura BC serd: 


Cuch = 2.23 F (6.216) 
La capacidad de carga de la base es: 
Ca= TA 55 = 200pF (6.217) 
253mV g 


Las capacidades resultantes del modelo son: 


C, £ 15.5fF + 200pF = 200pF (6.218) 


El modelo circuital se muestra en la Fig. 6.36. 
De acuerdo a (6.214). una aproximación a la frecuencia de transición del transistor puede hallarse 
de la siguiente manera: 


Jra - > = 31M Hz (6.220) 
i A E A AAA 
Ir | 5ns > =——( 15.5 F -223 F) 
lmA ` 


Figura 6.36: Modelo de pequeña señal de AC del circuito del Ejemplo 29. 


“Parámetros correspondientes a un transistor bipolar en un proceso CMOS de 0,5m. Este proceso optimiza el desem- 
peño de los transistores MOS; los transistores bipolares son un sub-producto. por lo cual su desempeño no está optimizado. 
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Apéndice A 


Modelos de SPICE 


SPICE (“Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis”) es un simulador de circuitos, 
desarrollado originalmente en la Universidad de Berkeley. que se ha convertido en un estándar amplia- 
mente utilizado. 

SPICE permite incluir elementos pasivos como resistencias, capacitores, inductores, inductores con 
acoplamiento mutuo, fuentes de tensión y corriente (dependientes, independientes y controladas). y 
dispositivos semiconductores como diodos, transistores MOS. transistores Bipolares y JFET. 

A continuación se detallan cada uno de los elementos, con su notación correspondiente. 


A.1. Fuentes 

A.1.1. Fuentes independientes 

Fuente de tensión: Vnombre N1 N2 Tipo Valor 
Fuente de corriente: Inombre N1 N2 Tipo Valor 


donde N1 es el nodo del terminal positivo y N2 es el nodo del terminal negativo. El tipo puede ser 
DC, AC, or TRAN, dependiendo del tipo de análisis. El valor define el valor de la fuente. Por ejemplo, 
Vin 2 0 DC 10 indica una fuente de tensión de DC con un valor de 10V entre los nodos 2 y 0; Is 3 4 
DC 1.5 indica una fuente de corriente de DC con un valor de 1.5.4 entre los nodos 2 y 0. La convención 
de la corriente, a través de la fuente, es entrante al nodo N1 y saliente del nodo N2. 


A.1.2. Fuentes dependientes 

Fuente de tensión controlada por tensión: Enombre N1 N2 NC1 NC2 Valor 
Fuente de corriente controlada por tensión: Gnombre N1 N2 NC1 NC2 Valor 
Fuente de tensión controlada por corriente: Hnombre N1 N2 Veontrol Valor 


Fuente de corriente controlada por corriente: Fnombre N1 N2 Veontrol Valor 


A.2. Dispositivos pasivos 


A.2.1. Resistencias 


Resistencia: Rnombre N1 N2 Valor 


A. MODELOS DE SPICE 


A.2.2. Capacitores 


Capacitor: Cnombre N1 N2 Valor <IC> 


IC es la condición inicial de tensión. El símbolo < > implica que el campo es opcional. Si no se 
especifica, su valor por defecto es nulo. Por ejemplo, Cin 3 4 35E-12 5 indica un capacitor de 35pF 
entre los nodos 3 y 4, con una condición inicial de 5V. 


A.2.3. Inductores 


Inductor: Lnombre Ni N2 Valor <IC> 


donde N1 es el nodo positivo, N2 es el nodo negativo, e IC es la condición inicial de la corriente 
circulando por el inductor. Por ejemplo, L12 7 3 6.25E-3 1m indica un inductor de 6,25m Hy entre los 
nodos 7 y 3, con una condición inicial de 1mA. 


A.2.4. Inductores mutuos 


Una inductancia mutua en SPICE se define especificando el coeficiente de acoplamiento K entre 
ambos inductores. La sintaxis es la siguiente: 


Inductor mutuo: Knombre Inductorl Inductor? K 


A.3. Dispositivos semiconductores 

Los modelos de dispositivos semiconductores, en general, requieren de muchos parámetros. Es por 
ello. que los mismos se definen en una declaración tipo “.MODEL:z se les asigna un nombre único. 
Luego, cuando se quiere instanciar un dispositivo, se deben incluir dos líneas: una hace referencia al 
elemento, y la otra a la declaración. La sintaxis para la declaración del modelo es la siguiente: 


Declaración: .MODEL Nombre Tipo (valores de los parámetros) 


Nombre es el nombre del modelo del dispositivo. Tipo especifica la clase de dispositivo semicon- 
ductor que puede ser una de las siguientes: 


D: Diodo 

NPN: Transistor bipolar NPN 
PNP: Transistor bipolar PNP 
NMOS: Transistor NMOS 
PMOS: Transistor PMOS 

NJF: Transistor JFET de canal N 


PJF: Transistor JFET de canal P 
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A.3.1. Diodo 


Un diodo semiconductor se define de la siguiente manera: 
Diodo: Dnombre N— N- Nombre 


El nombre comienza con la letra D para indicar que se trata de un diodo, N= y N- indican los 
nodos correspondientes al ánodo y el cátodo. Nombre es la declaración del modelo de diodo utilizado. 

En otro lugar del archivo es necesario incluir la declaración del modelo: 

MODEL Nombre D (IS= N= RS= CJO= TT= BV= IBV=) 


cuyos parámetros (SPICE utiliza mayúsculas para todos los parámetros) son los siguientes: 


e IS: Corriente de saturación (1E-14A) 

a N: Coeficiente de emisión (1) 

RS: Resistencia serie (0 Q) 

s CJO: Capacidad de la juntura sin tensión aplicada (0F) 
a TT: Tiempo de tránsito (0s) 

a TR: Tiempo de tránsito en inversa (0s) 

s BV: Tensión de ruptura inversa. (<) 

s IBV: Corriente de ruptura inversa (1E-10A) 


Los valores entre paréntesis indican los valores por defecto. que se utilizan si algún parámetro no 
se incluye. A modo de ejemplo. la declaración de parámetros para un diodo comercial 1N4148 es la 
siguiente: | 

model D1N4148 D (1IS=0.1PA. RS=16 CJO=2PF TT=12N BV=100 IBV=0.1PA) 

En paralelo con el diodo se incluye una conductancia (definida a nivel global) de valor GAZIN, de 
tal manera que para cualquier tensión sobre el diodo, la corriente resulta: 


ip=iplvp) = GMIN x vp (A.1) 
Para tensiones mavores que la tensión de ruptura, la corriente del diodo está dada por: 
z ; Ud AD) 
iplep)= I ( esp | ==) - ,) (A.2) 
En particular, en la zona de polarización de inversa, la corriente resulta: 
ip=-L,-GMIN x up (A.3) 
A partir de la tensión de ruptura, es decir para vp € —BV, SPICE utiliza esta expresión: 
, —va — BV a (AS) 
iplup) = -I | exp | —=— )-1+>+ A4} 
Dtup) a 1 ( NU, ) A 
En el punto exacto de ruptura, cuando va = —BV, la corriente resultante es: 
PEE A (A.5) 
3 Ur 


Este valor debe ser aproximadamente igual a IBV para asegurar la continuidad de las ecuaciones de 
DC. 
A 
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A.3.2. Transistores bipolares 


Los transistores bipolares de juntura son modelados en SPICE utilizando el modelo de Ebers-Moll. 
La descripción del dispositivo es: 


Transistor BJT: Qnombre C B E Nombre 


La declaración del modelo es la siguiente: 


«MODEL Nombre NPN (BF= IS= VAF= ---) 


cuyos parámetros más importantes son los siguientes: 

= BF: Ganancia de corriente en activa directa 3p (100) 

a BR: Ganancia de corriente en activa reversa Jp (1) 

a IS: Corriente de saturación J, (1E-16.4) 

a ISE: Corriente de saturación Ips (1E-16.4) 

a ISC: Corriente de saturación los (1E-16.4) 

a VAF: Tensión de Early directa Va, (00) 

a VAR: Tensión de Early inversa Va y (00) 

CJE: Capacidad de la juntura EB sin tensión aplicada, Cjeño (0pF) 


VJE: Potencial intrínseco de la juntura BE, 6p,, (0.75V) 
MJE: Exponente de la capacidad BE, mp. (0.33) 

a NE: Coeficiente de emisión en directa (juntura BE) 

a CJC: Capacidad de la juntura CB sin tensión aplicada, Ciego (0pF) 
a VJC: Potencial intrínseco de la juntura BC, óp,, 

a MJC: Exponente de la capacidad BC, Mpe 


= NR: Coeficiente de emisión en directa (juntura BC) 


a EG: Diferencia de energía Eg (para contabilizar el efecto de la temperatura sobre I.) 


T 


s TF: Tiempo de tránsito en directa (0s) 
= TR: Tiempo de tránsito en inversa (0s) 
a RB: Resistencia serie de la base (0 9) 


a RE: Resistencia serie del emisor (0 Q) 


a RC: Resistencia serie del colector (0 9) 


Además, es necesario tener en cuenta que SPICE coloca en paralelo con los diodos del modelo de 
Ebers-Moll dos conductancias de valor GMIN, tal como en el caso de un diodo individual. 
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Ejemplo 30 La declaración del transistor NPN BC548 es la siguiente: 
.model BC548C NPN(IS=7.049f XTI=3 EG=1.11 

+ VAF=54.76 BF=5343.1 ISE=78.17f NE=1.479 IKF=24.96m 

+ .NK=.5381 XTB=1:5 BR=1.2 150=21.91) NC=1L. TTS 

+ IKR=3.321 RC=.9706 CIC=4.25p MJC=.3147 VIC=.56097 

+ FC=.5 CJE=11.5p MJE=.6715 VJE=.5 TR=10n 

+ TF=410. ù% ITF=1.12 XTF=26.19 VIF=10) 


A.3.3. Transistores MOS 

A diferencia de los transistores bipolares, que se modelan mediante un único modelo, existen varios 
modelos de diferente complejidad para la simulación de transistores MOS. La descripción del dispositivo 
en todos los casos es la misma: 


Transistor MOS: Mnombre ND NG NS NB Nombre (L= W= AD= AS= PD= PS= NRD= 


IC=VDS.VGS.VBS ---) 


El nombre del transistor debe comenzar con M para indicar que se trata de un transistor MOS. 
ND. NG, NS y NB son los nodos de los terminales de drain, gate, source y bulk. Los parámetros L 
y W especifican la longitud y el ancho del transistor (en metros). Los parámetros AS. AD, PS y PD 
especifican las areas y perímetros, de source y drain, respectivamente, y son importantes para el cálculo 
de las capacidades de las junturas asociadas. El comando IC permite definir una condición inicial en 
las capacidades Ups. Cas, Cps. 

La descripción del modelo depende del tipo utilizado. Originalmente, se definieron tres modelos 
distintos, conocidos como modelos de nivel 1. 2 y 3. Posteriormente, se introdujo el modelo de nivel 4 
para dispositivos de dimensiones sub-micrométricas. 


Modelo de Nivel 1 
El modelo de nivel 1 considera el modelo del transistor MOS. tal cual fuera desarrollado en la 
Sección 5.2.3, considerando a = 1, y un valor efectivo de longitud del canal: 
Leff =L—2x Lp (A.6) 


donde Lp es el acortamiento de canal producto de la penetración de las difusiones de drain y source 
por debajo del area del gate. 

La declaración de este modelo es de la forma: 

MODEL Nombre NMOS (LEVEL=1 KP= VT0= GAMMA= PHI= LAMBDA=) 


Sus parámetros mas importantes son los siguientes: 


KP: Transconductancia K (2E-5 A/V?) 


VTO: Tensión de umbral con Vas = 0V. Vz, (0V) 


GAMMA: Factor de sustrato 5 (0 V+?) 


LAMBDA: Modulación de la longitud del canal A (0 yan 


Alternativamente, se pueden encontrar los parámetros físicos: 


a U0: Movilidad p (cm?/Vs) 
A a E 
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a TOX: Espesor del óxido tog (nm) 
s NSUB: Densidad de dopado del sustrato, Na (1/cm2?) 


a LD: Longitud lateral de difusión, Lp (um) 


Modelos de Nivel 2 y 3 


El modelo de nivel 2 considera un modelo más preciso del transistor MOS, basado en la expresión 
completa. (5.28), de la Sección 5.2.2. Este modelo, tiene en cuenta la variación de la movilidad con el 
campo eléctrico, la variación de la longitud del canal en saturación. la saturación de velocidad y los 
efectos de conducción por corrientes de sub-umbral [19]. 

El modelo de nivel 3 es un modelo empírico y utiliza una ecuación basada en la expansión de 
Taylor del modelo de nivel 2. El objetivo del modelo de nivel 3 es reducir la complejidad y aumentar 
la precisión del modelo anterior. En este modelo, la corriente en la región lineal es de la forma: 


2105) UDS (A.T) 


con 


donde Fg describe la dependencia de la carga de la región de vaciamiento. Los parámetros Vr, Fs 
y Hs están influenciados por efectos de canal corto, y F,, está influenciado por efectos de canal angosto. 
La dependencia de la movilidad de los portadores en el canal, con respecto a la tensión de gate, se 
modela mediante el parámetro: 


_ H 
— 1 WVes Vr) 


La corriente de sub-umbral se modela de la misma manera que para el modelo de nivel 2. 
Los modelos de nivel 2 y 3 utilizan los siguientes parámetros: 


Hs (A.9) 


s RD: Resistencia del drain (00) 


RS: Resistencia del source (00) 

a RG: Resistencia del gate (00) 

a RB: Resistencia del sustrato (00) 

a RDS: Resistencia de pérdida drain-source (00) 

= RSH: Resistencia por cuadrado de las difusiones de drain y source (0/0) 
a IS: Corriente de pérdida de sustrato (1E-14 A) 

a JS: Densidad de corriente de pérdida de sustrato (0 4/cm2) 
s PB: Potencial de juntura entre sustrato y difusión (0.8 V) 
a CBD: Capacidad drain-sustrato sin potencial aplicado (0F) 


a CBS: Capacidad source-sustrato sin potencial aplicado (0F) 


a CJ: Capacidad de fondo source-sustrato (0 A/em?) 
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CJSW: Capacidad perimetral source-sustrato (0 A/cm) 


a MJ: Coeficiente de juntura de fondo source-sustrato (0.5) 

s MJSW: Coeficiente de capacidad perimetral source-sustrato (0.33) 
a FC: Coeficiente de capacidad en directa source-sustrato (0.5) 

a CGSO: Capacidad de solapamiento gate-source (0 F/m) 

a CGDO: Capacidad de solapamiento gatedrain (0 F/m) 

a CGBO: Capacidad de solapamiento gate-sustrato (0 F/m) 

a NSUB: Concentración de dopado del sustrato (1/cm*) 

a NSS: Densidad de estados superficiales (1/cm?) 

a NFS: Densidad de estados superficiales rápidos (1/cm*) 
a TOX: Espesor del óxido (m) 


a TPG: Material del gate (1 si es opuesto al sustrato, -1 si es el mismo que el sustrato, 0 si es 
Aluminio) 


a XJ: Profundidad de la juntura metalúrgica (0m) 

s UCRIT: Campo crítico para la degradación de la movilidad (1E4 V/cm: nivel 2) 
a UEXP: Exponente para la degradación de la movilidad (0: nivel 2) 

a UTRA: Coeficiente transversal de degradación de la movilidad 

s VMAX: Máxima velocidad de transporte (0 m/s) 

a NEFT: Coeficiente de carga del canal (1: nivel 2) 

a XQC: Fracción de carga de canal afectada por el drain (1) 

a DELTA: Efecto de reducción de ancho en la tensión de umbral (0) 
a THETA: Modulación de la movilidad (1/V: nivel 3) 
a ETA: Realimentación estática (nivel 3) 

a KAPPA: Factor de saturación de campo (0.2; nivel 3) 
s KF: Coeficiente de ruido Flicker (0 AF) 

a AF: Exponente de ruido Flicker (1) 


Ejemplo 31 La declaración de los transistores MOS del proceso TSMC 0.35pm. lote T14A, de acuerdo 
a MOSIS, es la siguiente: 
.MODEL CMOSN NMOS ( LEVEL = 3 
+TOX = 7.9E-9 NSUB = 1E17 GAMMA = 0.5827871 
+PHI = 0.7 VTO = 0.5445549 DELTA = 0 
+UO = 436.256147 ETA = 0 THETA = 0.1749684 
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+KP = 2.055780E-4 VMAX = 8.300444E4 KAPPA = 0.2574081 
+RSH = i, 0559398 NFS = 1E12 TPG = 1 
+AJ = 3E-7 LD = 3.162278E-11 WD = 7.046724E-8 
+CGDO = 2.82E-10 CGSO = 2.82E-10 CGBO = 1E-10 
+CJ = 1E-3 PB = 0.9758533 MJ = 0.3448504 
+CJSW = 3.777852E-10 MISW = 0.350821 ) 


.MODEL CMOSP PMOS ( LEVEL = 3 
+ TOX = 7.9E-9 NSUB = 1E17 GAMMA = 0.4083894 
+ PHI = 0.7 VTO = -0.7140674 DELTA = 0 
+ UO = 212.2319801 ETA = 9.999762E-4 THETA = 0.2020774 
+ KP = 6.133 7155E-5 VMAX = 1181551E5 KAPPA = 1.5 
+ RSH = 30.0712458 NFS = 1E12 TPG = -1 
+ XJ = 2E-7 LD = 5.000001E-13 WD = 1.249872E-7 
+ CGDO = 3.09E-10 CGSO = 3.09E-10 CGBO = 1E-10 
+ CJ = 1.419508E-3 PB = 0.8152753 MJ = = 0.5 
+ CJSW = 4.813504E-10 MISW = 0.5 ) * 


Modelo de nivel 4 


El modelo de nivel 4 es el modelo de canal corto para transistores de efecto de campo de compuerta 
aislada desarrollado en la Universidad de Berkeley [20], más conocido como BSIM (“Berkeley short 
channel IGFET model”). Este es un modelo empírico donde la corriente se aproxima mediante una 
aproximación numérica, que utiliza una gran cantidad de parámetros, los cuales se ajustan en base 


a mediciones. Este modelo se ha convertido en el estándar de la industria para circuitos en escalas 
sub-micrométricas. 


Ejemplo 32 La declaración de los transistores MOS del proceso ON-SEMI 0.50m, lote TSIA, de 
acuerdo a MOSTS, es la siguiente: 
.MODEL CMOSN NMOS ( LEVEL = 

+ VERSION = 3.1 TNOM = 27 TOX = n 
+XJ = 1.5E-7 NCH = 1.7E17 VTHO0 = 0.5922964 
+K1 = 0.8833328 K2 = -0.0946894 K3 = 29.3919244 
+K3B = -8.1569443 WO = 1E-8 NLX = 1.263961 FE-9 
+DVTOW = 0 DVTIW = 0 DVT2W = 0 
+DVTO = 0.7864116 DVT1 = 0.3615857 DVT2 = -0.444738 
+U0 = 453.1212659 UA = 1E-13 UB = 1.422662E-18 
+UC = 2. pad 81E-12 VSAT = 1.858938E5 A0 = 0.71336 

AGS = 0.1380149 B0 = 1.908912E-6 B1 = 5E-6 
+KETA = = -3.250479E-3 A1 = 1.0913711E-6 A2 = 0.3 
+RDSW = 1.307506E3 PRWG = 0.0774534 PRWB = -3.958146E-3 
+WR = 1 WINT = 1.566978E-7 LINT = 9.445813E-8 
+XL = 1E-7 XW = 0 DWG = 4.311205E-9 
+DWB = 5.429897E-8 VOFF = 0 NFACTOR = 0.7762747 
+CIT = 0 CDSC = 2.4E-4 CDSCD = 0 
+CDSCB = 0 ETAO = 2.56891E-3 ETAB = 3.461249E-4 
+DSUB = 0.0843231 PCLM = 2.850341 PDIBLC1 = 3.117005E-3 
+PDIBLC2 = 2.35929E-3 PDIBLCB = 0.1548346 DROUT = 0 
+PSCBE1 = 7.085454E8 PSCBE2 = 8.386223E-4 PVAG = 7.246977E-3 


<3 
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+DELTA = 0.01 RSH = 84.8 MOBMOD = 1 

+PRT = 0 UTE = -1.5 KT1 = -0.11 

+KTIL = 0 KT2 = 0.022 UA1 = 4.31E-9 

+UB1 = -7.61E-18 UCI = -5.6E-11 AT = 3.53E4 

+WL = 0 WEN = 1 WW =0 

+WWN = 1 WWL£L =0LL=0 

+LLN = 1 LW =0LWN = 1 

+LWL = Y CAPMOD = 2 XPART = 0.5 

+CGDO = 2.26E-10 CGSO = 2.26E-10 CGBO = 1E-9 
+CJ = 4.244225E-4 PB = 0.8157468 MJ = 0.4215788 


+CJSW = 3.446081E-10 PBSW = 0.9514939 MJSW = 0.20174 
+CJSWG = 1.64E-10 PBSWG = 0.9514939 MISWG = 0.201 


+CF = 0 PVTHO = -0.0181719 PRDSW = 500 


+PK2 = -0.0873698 WKETA = -9.277291E-3 LKETA = 1.88349B-4 ) 


ES 


«MODEL CMOSP PMOS ( LEVEL = 49 
+VERSION = 3.1 TNOM = 27 TOX = 1.4 ; 
+XJ = 1.5F-7 NCH = 1.7E17 VTHO = -0.9152268 

+K1 = 0.558472 K2 = 7.871921E-3 K3 = 13.7503336 
+K3B = 1.7179311 WO = 7.771106E-7 NLX = 1.21792E-7 
+DVTOW = 0 DVTIW = 0 DVT2W = 0 


+DVTO = 0.8602262 DVT1 = 0.328632 DVT2 = -0.1831891 


+U0 = 201.3603195 UA = 2.408572E-9 UB = 1E-21 
+UC = -1E-10 VSAT = 8.8550873E4 A0 = 0.1519405 
AGS = 0.0751323 BO = 5.870417E-1 B1 = 5E-6 
+KETA = -4.865785E-3 A1 = 0 A2 = 0.6658202 


+RDSW = 3E3 PRWG = -0.0303326 PRWB = -0.0443406 


+WR = 1 WINT = 2.290878E-7 LINT = 1.186563E-7 
+XL = 1E-7XW = 0 DWG = 2.2069285E-9 


+DW B = 1.538482E-9 VOFF = -0.0704246 NFACTOR = 0.7241692 


+CIT = 0 CDSC = 2.4E-4 CDSCD = 0 
+CDSCB = 0 ETA0 = 0 ETAB = -0.2 
+DSUB = 1 PCLM = 1.9138289 PDIBLC1 = 0.0545124 


+PDIBLC2 = 3.392833E-3 PDIBLCB = -0.0294353 DROUT = 0.2620975 
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+PSCBE1 = 8E10 PSCBE?2 = 7.755378E-9 PVAG = 0.0150036 


+DELTA = 0.01 RSH = 106.3 MOBMOD = 1 

+PRT = 0 UTE = -1.5 KT1 = -0.11 

+KTIL = 0 KT2 = 0.022 UA1 = 4.31E-9 

+UB1 = -7.61E-18 UC1 = -5.6E-11 AT = 3.3E4 

+WL =0 WLN=1 WW =0 

+WWN =1 WWL =0LL=0 

+LLN = 1 LW=0LWN= 1 

+LWL = 0 CAPMOD = 2 XPART = 0.5 

+CGDO = 3.22E-10 CGSO = 3.22E-10 CGBO = 1E-9 
+CJ = 7.234242E-4 PB = 0.8949638 MJ = 0.4956952 
+CJSW = 2.3846E-10 PBSW = 0.99 MJSW = 0.1826028 


+CISWG = 6.4E-11 PBSWG = 0.99 MISWG = 0.1826028 


+CF = 0 PVTHO = 5.98016E-3 PRDSW = 14.8598424 


A. MODELOS DE SPICE 


A.3. Dispositivos semiconductores 


+PK2 = 3.73981E-3 WKETA = 0.0134659 LKETA = -9.20756E-3 ) a E T 
+AGS = 0.3620037 BO = 2.24424 
+KETA = -9.000538E-3 Al = 0 


Ejemplo 33 La declaración de los transistores MOS del proceso TSMC 0, 354m, lote TIGU, de acuerdo +RDIW =4E3 PRWG = -0.12 E 1815 PRWB = 0.1461334 


1.380935E5 A0 = 0.95800788 
¿9-6 Bl = 5E-6 

A2 = 0.3939789 
18 
L 


ES) 
a MOSTS. es la siguiente: AS ol 
.MODEL CMOSN NMOS ( LEVEL = 49 E a e 
eo la +DWB = 9.668228E-9 VOFF = -0.1223777 NFACTOR = 2 
+XJ = 1E-7 NCH = 2.2E17 VTHO = 0.5214566 E al ec 
+K1 = 0.5469411 K2 = 0.0217186 K3 =2.4346677 NO 
e na +DSUB = 0.0147809 PCLM = 3.7074154 PDIBLC1 = 0.0910393 
+DVT0OW = 0 DVTIW = 0 DVT2W = 0 +PDIBLC2 = 3.018233E-3 PDIBLCB = -1E-3 DROUT = 0.4031761 
+DVTO = 3.010062 DVT1 = 0.6760335 DVT2 = -0.118863 +PSCBE1 = 8E10 PSCBE2 = 5.118769E-10 PVAG = 1.2919111 
+U0 = 422.6192635 UA = -1.99411E-11 UB = 1.485648E-18 +DELTA = 0.01 RSH = 2.6 MOBMOD = 1 
+UC = 3.113972E-11 VSAT = 1.649364E5 A0 = 1.2853854 E E e ER 
+AGS = 0.1911535 BO = 1.195246E-6 B1 = 5E-6 T E E O 
+KETA = 6.707356E-3 A1 = 0 A2 = 0.3964654 a e 
+RDSW = 1.016313E3 PRWG = 0.0323798 PRWB = -0.0503418 ic A 
+WR = 1 WINT = 1.660986E-7 LINT = 1.052073B-9 o E 
+XL = -5E-8 XW = 1.5E-7 DWG = -9.487778-10 +HLIN=11W=0IWN=1 o 
+DWB = -2.718012E-9 VOFF = -0.0736093 NFACTOR = 1.3652595 E A MOO O, 
E a G E +CGDO = 3.3E-10 CGSO = 3.3E-10 CGBO = 1E-12 
+CDSCB = 0 ETAO = 0.5751247 ETAB = -0.044291 P O ET E 
+DSUB = 0.8468013 PCLM = 1.6967297 PDIBLC1 = 1.28822E-3 E E E O E N EO 
+PDIBLC2 = 4.421956E-3 PDIBLCB = 0.0718791 DROUT = 0.0587247 E a A 
a a e +CF = 0 PVTHO = 0.012318 PRDSW = 159.949209 | 
a +PK2 = 1.3748315-3 WKETA = 3.205127E-3 LKETA = 6.165186E-4 ) 
+PRT =0 UTE =-1.5 KT1 =-0.11 l 
+KTIL = 0 KT2 = 0.022 UA1 = 4.31E-9 
+UB1 =-7.61E-18 UCL =-5.65-11 AT SIAE 
+WL =0 WLN = 1 WW=0 
+WWN = 1 WWL=0LL=0 
LEN SÍ EW =0.LWN=1 
+LWL = 0 CAPMOD = 2 XPART = 0.5 
+CGDO = 2.85E-10 COSO = 2.85E-10 CGBO = 18-12 
+CJ = 9.936975E-4 PB = 0.8 MJ = 0.3361633 
+CJSW = 3.317004E-10 PBSW = 0.8 MJSW = 0.119041 
+PK2 = 9.444035E-4 WKETA = -8.534547E-3 LKETA = -2.12811E-3) o E 
h +UC = 4.616449E-11 VSAT = 1.117285E5 A0 = 1.1312175 
.MODEL CMOSP PMOS ( LEVEL = 49 o MOMIA 
E o +KETA = -1.009095E-3 A1 = 0.0395324 A2 = 0.5262175 
+XJ = 1E-7 NCH = 8.52816 VTHO = -0.6666718 o W E T a o a E 
o Ra dd +WR = 1 WINT = 9.342705E-9 LINT = 2.064947E-8 
aa a a a DO P +NFACTOR = 19883453 CIT = 0 CDSC = 24E-4 
+DVT0 = 0.9912411 DVT1 = 0.4879043 DVT2 = -0.0714038 A 1881166 
+U0 = 155.8103568 UA = 18-10 UB = 2.00730/E-18 ele ld ee oe A 
ý +PDIBLC1 = 0.790712 PDIBLC2 = -0.0790967 PDIBLCB = -0.1 


j 


Ejemplo 34 La declaración de los transistores MOS del proceso [BM 0.18um. lote T94E. de acuerdo 
a MOSIS. es la siguiente: 
.MODEL CMOSN NMOS ( LEVEL = 49 
+VERSION = 3.1 TNOM = 27 TOX = 4.5E-9 
+XJ = 1E-7 NCH = 2.3549E17 VTHO = 0.3068057 
+K1 = 0.5242237 K2 = -0.0297883 K3 = 1.000559E-3 
+K3B = 6.2143149 WO = 1E-7 NLX = 2.435868E-7 
+DVTOW = 0 DVTIW = 0 DVT2W = 0 
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+DROUT = 0.916332 PSCBE1 = 7.428536E10 PSCBE2 = 6.597563E-8 
+PVAG = 2.21634E-3 DELTA = 0.01 RSH = 6.1 

EMOBMOD = 1 PRT = 0 UTE = -1.5 

+KT1 = -0.11 KTIL = 0 KT2 = 0.022 

+UA1 = 4.31E-9 UBI = -7.61E-18 UCI = -5.6E-11 

+AT = 3.3E4 WL = 0 WLN = 1 

+WW =0 WWN = 1 WWL = 0 

+LL =0LLN = 1 LW =0 

+LWN = 1 LWL = 0 CAPMOD = 2 

+XPART = 0.5 CGDO = 4E-10 CGSO = 4E-10 

+CGBO = 1E-12 CJ = 8.133425E-4 PB = 0.9777502 

+MJ = 0.600488 CISW = 1.655971E-10 PBSW = 0.8 

+MJSW = 0.1714036 CISWG = 3.3E-10 PBSWG = 0.8 

+MJSWG = 0.1714036 CF = 0 PVTHO = -3.07193E-3 

+PRDSW = -0.8317534 PK2 = 2.181054E-3 WKETA = -2.883097E-3 
+LKETA = 1.829857E-3 PUO = -2.930528 PUA = -3.07852E-11 
+PUB = 3.3600093E-23 PVSAT = 1.267542E3 PETAO = 7.553653E-6 
+PKETA = -5.198697E-3 ) 


«MODEL CMOSP PMOS ( LEVEL = 49 

+VERSION = 3.1 TNOM = 27 TOX = 4.5E-9 

+J = 1E-7 NCH = 4.1589E17 VTHO = -0.4084039 

+K1 = 0.5990588 K2 = -1.963713E-6 K3 = 0.0987161 

+KIB = 17.3142014 W0 = 1E-6 NLX = 3.020676E-8 

+DVTOW = 0 DVTIW = 0 DVT2W = 0 

+DVTO = 0.9766851 DVT1 = 0.779188 DVT2 = -0.3 

+U0 = 115.9153192 UA = 1.439954E-9 UB = 1E-21 

+UC = -1E-10 VSAT = 1.338256E5 A0 = 0.918424 

+4AGS = 0.1135529 BO = 1.501565E-6 B1 = 5E-6 

+KETA = 0.0251557 A1 = 1.427615E-3 A2 = 0.7109919 
+RDSW = 943.315528 PRWG = -0.24353 PRWB = -0.3257524 
+WR = 1 WINT = 0 LINT = 2.848324E-8 

+DWG = -3.190939E-8 DWB = -1.530468E-8 VOFF = -0.1310768 
+NFACTOR = 1.0327678 CIT = 0 CDSC = 2.4E-4 

+CDSCD = 0 CDSCB = 0 ETAO0 = 6.291395E-4 

+ETAB = -3.023923E-3 DSUB = 0.0162504 PCLM = 0.5567183 
+PDIBLC1 = 0.2306413 PDIBLC2 = 0.0337256 PDIBLCB = -1E-3 
+DROUT = 0.9553103 PSCBE1 = 8.05407E8 PSCBE2 = 5E-10 
+PVAG = 0.014986 DELTA = 0.01 RSH = 5.8 

+MOBMOD = 1 PRT = 0 UTE = -1.5 

+KT1 = -0.11 KTIL = 0 KT2 = 0.022 

+UA1 = 4.31E-9 UB1 = -7.61E-18 UCI = -5.6E-11 

+AT = 3.35E4 WL = 0 WLN = 1 

+WW =0WWN = 1 WWL =0 

+HLL=0É£LEN =. 1: LW =.0 

+LWN = 1 LWL = 0 CAPMOD = 2 

FXPART = 0.5 CGDO = 4E-10 CGSO = 4E-10 

+CGBO = 1-12 CJ = 1.165977E-3 PB = 0.8214639 


A.3. Dispositivos semiconductores 


+MJ = 0.4256548 CISW = 1.220056E-10 PBSW = 0.8008 
+MISW = 0.1001 CISWG = 4.22E-10 PBSWG = 0.8008 
2MJSWG = 0.1001 CF = 0 PVTHO = 1.124E-4 

2PRDSW = 0 PK2 = 6.630033E-5 WKETA = 0.0261501 
2LKETA = -9.477455E-3 PUO = 9.1585982 PUA = 3.57338E-10 
+PUB = 1.938128E-25 PVSAT = 50 PETAO = 1E-4 

+PKETA = -3.996099E-3 ) 
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